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1Resum
Darrerament, degut a la proliferació de fonts d’energia renovables com l’eòlica o la fotovoltaica, cada
vegada es connecten més unitats generadores a la xarxa elèctrica de mitja o baixa tensió. És el que es
coneix amb el nom de generació distribuïda i cada vegada té més presència sobre el total de producció
d’energia elèctrica. A causa de la incertesa sobre la disponibilitat de potència d’entrada (per exemple,
variabilitat del vent o de la llum solar) es requereix més complexitat a l’hora de controlar el flux de potèn-
cia al sistema elèctric. A més a més, el fet que cada vegada hi hagi més potència provinent de generació
distribuïda fa que la xarxa sigui més fàcil de desestabilitzar-se. Aquest fet requereix una millora en el
control d’aquest tipus de generació, de manera que en cas de tenir un desequilibri a la xarxa, la generació
distribuïda pugui contribuir a la recuperació del sistema i comportar-se de manera semblant a les plantes
de generació convencionals.
Aquests sistemes de generació disposen de convertidors de potència connectats a la xarxa elèctrica que
permeten adaptar les tensions generades a les de la xarxa i tenir un major control sobre la potència activa
i reactiva injectada a xarxa. D’aquí neix la motivació del present projecte, el qual pretén realitzar un
estudi sobre el control d’un convertidor trifàsic connectat a una xarxa elèctrica que pugui estar afectada
per sots de tensió desequilibrats. El nom “Active Front End” que apareix al títol del projecte fa referència
al fet que és un convertidor totalment controlable connectat al costat de la xarxa elèctrica. Aquest tipus
de convertidor és àmpliament utilitzat per moltes aplicacions on cal estar connectat a la xarxa elèctrica,
per exemple, per aplicacions d’energia eòlica, fotovoltaica o per alimentació de motors trifàsics (actua
generant la tensió contínua necessària per l’inversor del motor).
En una primera etapa del projecte s’ha definit l’estructura de convertidor sobre la qual es treballa, s’ha
estudiat el seu funcionament conceptual i s’ha realitzat l’estudi teòric i matemàtic del funcionament de
tota l’estructura. En una segona fase el projecte, s’ha analitzat quin tipus de sistema de detecció de la
tensió de xarxa és adient, tenint en compte l’existència de desequilibris en la tensió de xarxa. Un cop
seleccionat el sistema de sincronització, s’han estudiat dos tipus de control del convertidor per tal de
complir els objectius de treball fixats, que són el control de la tensió del bus de contínua i el control del
factor de potència. Per tal de verificar el seu funcionament, s’ha modelat i simulat el sistema. Per acabar,
s’ha fet un estudi d’impacte ambiental d’aquest projecte, així com una valoració econòmica del mateix.
Finalment, s’ha construït un prototip de convertidor trifàsic del qual s’ha programat el seu control en
un DSP (Digital Signal Processor). S’ha dut a terme la posada en marxa i l’ajust del sistema per tal de
fer-lo funcionar, per motius pràctics, com a rectificador actiu. S’ha pogut constatar que es compleixen
els objectius de control fixats tal i com eren esperats segons simulacions.
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Glossari
Simbologia
αabc Cicle de treball de les branques abc
C Condensador del bus de contínua
C − E −G Col·lector-Emissor-Porta d’un IGBT
δ Desfasament entre el vector tensió de xarxa i el vector tensió del convertidor
iabc Corrent del costat d’alterna a les fases abc
IC Corrent de col·lector nominal
idc Corrent continu que circula del convertidor al condensador del bus de contínua
i0dq Corrent del costat d’alterna expressat en els eixos del sistema de referència síncron
i+1dq Corrent del costat d’alterna expressat al sistema de referència síncron positiu
i−1dq Corrent del costat d’alterna expressat al sistema de referència síncron negatiu
i0DQ Corrent del costat d’alterna expressat en els eixos del sistema de referència estacionari
IDC Corrent continu que circula cap a la càrrega DC connectada al bus de contínua
iF Corrent directe que circula per un díode
iTn/iDn Corrent que circula pel transistor/díode inferior d’una branca del convertidor
iTp/iDp Corrent que circula pel transistor/díode superior d’una branca del convertidor
Ki Terme integral d’un controlador
Kp Terme proporcional d’un controlador
L Inductància d’acoblament
Mp (%) Sobrepuig màxim teòric d’un sistema de segon ordre
R Resistència
TN ,T−/DN ,D− Transistor/Díode inferior d’una branca del convertidor
TP ,T+/DP ,D+ Transistor/Díode superior d’una branca del convertidor
VCE Tensió col·lector-emissor d’un IGBT
VCES Tensió col·lector-emissor amb base-emissor curtcircuitats d’un IGBT
Vdc, Vbus,Vd Tensió del condensador del bus de contínua del convertidor
VGE Tensió porta-emissor d’un IGBT
Vlabc Tensió simple del convertidor a les fases abc
Vl0dq Tensió simple del convertidor expressada als eixos del sistema de referència síncron
Vl0DQ Tensió simple del convertidor expressada als eixos del sistema de referència estacionari
V +1ldq Tensió del convertidor expressada al sistema de referència síncron positiu
V −1ldq Tensió del convertidor expressada al sistema de referència síncron negatiu
VR Tensió inversa que suporta un díode
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Vzabc Tensió simple de la xarxa elèctrica a les fases abc
Vz0dq Tensió simple de xarxa expressada als eixos del sistema de referència síncron
Vz0DQ Tensió simple de xarxa expressada als eixos del sistema de referència estacionari
V +1zdq Tensió de xarxa expressada al sistema de referència síncron positiu
V −1zdq Tensió de xarxa expressada al sistema de referència síncron negatiu
V z+1dq
Valor mig de la tensió de xarxa expressada al sistema de referència síncron positiu
V z−1dq
Valor mig de la tensió de xarxa expressada al sistema de referència síncron negatiu
~V +1z Vector tensió de xarxa de seqüència positiva
~V −1z Vector tensió de xarxa de seqüència negativa
θ Angle del vector tensió de xarxa
θ′ Angle estimat pel sistema de sincronització amb la xarxa
ω Velocitat angular del vector tensió de la xarxa elèctrica
ωn Freqüència característica d’un sistema de segon ordre
φ−1 Angle de fase del vector de seqüència negativa
ξ Factor d’esmorteïment d’un sistema de segon ordre
τ Constant de temps d’un sistema de primer ordre
0DQ Eixos del sistema de referència estacionari
0dq Eixos del sistema de referència síncron
Superíndexs
+n Component de seqüència positiva d’ordre n
−n Component de seqüència negativa d’ordre n
0n Component de seqüència homopolar d’ordre n
∗ Consigna
Subíndexs
z Costat de la xarxa elèctrica
l Costat del convertidor
n Referenciat al punt neutre de la xarxa
N Referenciat al punt negatiu del bus de contínua
Definicions
Arquitectura Von Neumann: tipus d’arquitectura dels ordinadors que utilitzen el mateix dispositiu
d’emmagatzematge tant per les instruccions com per les dades.
Arquitectura Harvard: tipus d’arquitectura dels ordinadors que utilitzen dispositius d’emmagatze-
matge diferents per les instruccions i per les dades.
Boost Converter: convertidor de potència amb una tensió contínua de sortida major que la seva tensió
contínua d’entrada.
Buck Converter: convertidor de potència amb una tensió contínua de sortida menor que la seva tensió
contínua d’entrada.
Control d’un convertidor “Active Front End” en presència de desequilibris a la xarxa elèctrica
17
Driver: dispositiu electrònic que gestiona l’estat de commutació dels interruptors semiconductors de
potència.
Flash: tipus de memòria que permet la lectura i escriptura de múltiples posicions de memòria en la
mateixa operació.
Hardware: Terme anglès per denominar totes aquelles parts físiques i tangibles, per exemple, d’un or-
dinador.
Layout: Distribució sobre una placa de circuit imprès dels components i les pistes que formen un circuit
elèctric.
Llenguatge assemblador: llenguatge de programació de baix nivell per ordinadors, microprocessadors,
microcontroladors i altres circuits integrats programables.
Llenguatge C/C++: llenguatge de programació d’alt nivell, és a dir, s’assembla més al llenguatge
natural del programador.
Notch: és un tipus de filtre que no permet el pas dels senyals de freqüència compresa entre les freqüències
de tall superior i inferior del filtre.
Pipeline: tipus d’arquitectura utilitzada en informàtica que consisteix en anar transformant el flux de
dades en un procés comprès per diverses fases seqüencials, de manera que l’entrada de cada fase és la
sortida de l’anterior.
Resistència de Pull-down: són utilitzades en circuits electrònics per assegurar que les entrades d’un
circuit lògic es fixin a zero volts si no hi ha cap altra dispositiu connectat.
Resistència de Pull-up: són utilitzades en circuits electrònics per assegurar que les entrades d’un circuit
lògic es fixin al nivell de tensió desitjat si estan en alta impedància o el dispositiu extern està desconnectat.
SKiiP: Convertidor trifàsic del fabricant Semikron utilitzat en la part experimental d’aquest projecte.
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Acrònims
AC Alternating Current
ADC Analog to Digital Converter
APF All Pass Filter
BJT Bipolar Junction Transistor
CPU Central Processing Unit
CAN Controller Area Network
DAC Digital to Analog Converter
DC Direct Current
DSP Digital Signal Processor
DSRF Double Synchronous Reference Frame
FPB Filtre Passa-Baixos
GPIO General Purpose Input Output
GTO Gate Turn-Off Thyristor
IGBT Insulated Gate Bipolar Transistor
I2C Inter-Integrated Circuit
JTAG Join Test Action Group
LED Light-Emitting Diode
MOSFET Metal Oxide Field Effect Transistor
PWM Pulse Width Modulation
PID Proporcional-Integral-Derivatiu
PLL Phase Locked Loop
RAM Random-Acess Memory
RISC Reduced Instruction Set Computer
RMS Root Mean Square
ROM Read-Only Memory
SARAM Single Access Random Memory
SCI Serial Communication Interface
SPI Serial Peripheral Interface
SRF Synchronous Reference Frame
SVPWM Space Vector Pulse Width Modulation
USB Universal Serial Bus
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Introducció
Objectius
L’objectiu d’aquest projecte és estudiar el comportament d’un convertidor trifàsic connectat a la xarxa
elèctrica en presència de desequilibris. Es pretén que el convertidor pugui continuar operant satisfactòri-
ament tot i produir-se una situació d’aquestes característiques.
D’una banda, el primer requeriment que es necessita és disposar d’un sistema de sincronització que pugui
detectar la tensió de seqüència positiva i l’angle de xarxa de manera adequada, fins i tot en presència de
desequilibris. A més a més, per efectuar el control de manera òptima cal que aquesta detecció sigui precisa
i tingui una resposta dinàmica ràpida. D’altra banda, es requereix un sistema de control del convertidor
que permeti complir amb els objectius de control fixats, en aquest cas, es pretén controlar la tensió del
condensador del bus de contínua per sobre el nivell de la tensió de xarxa rectificada i tenir un control sobre
el factor de potència. De la mateixa manera que amb el sistema de sincronització amb la xarxa, cal un
sistema de control que pugui operar també de manera satisfactòria en presència de desequilibris a la xarxa.
Finalment, es pretén posar a la pràctica els coneixements adquirits teòricament, és per això que es
realitzarà el muntatge d’una plataforma experimental.
Abast
Per tal de poder assolir els objectius del projecte proposats es desenvoluparan els següents punts:
• Descripció del convertidor utilitzat.
• Estudi teòric del sistema que es pretén implementar.
• Simulacions informàtiques per tal de validar l’estudi teòric realitzat, les quals inclouen el modelat
del sistema i del seu control.
• Muntatge d’un prototip que permeti corroborar experimentalment els resultats de simulació.
• Desenvolupament del programari que permeti fer el control del convertidor mitjançant un proces-
sador digital de senyal.
• Comprovació del compliment dels objectius plantejats.
• Estudi econòmic i d’impacte ambiental.
• Conclusions i proposta de futures línies de treball.
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Capítol 1
El convertidor trifàsic
En aquest capítol es presenta el convertidor trifàsic utilitzat en aquest projecte. En primer lloc, es des-
criu la seva estructura i es justifica l’elecció de la tipologia utilitzada. En segon lloc, s’explica el seu
funcionament i se’n fa una simulació a fi de facilitar la seva comprensió conceptual. A continuació s’es-
tudia el funcionament del convertidor funcionant com a rectificador actiu, que és la tipologia escollida,
des del punt de vista matemàtic. Es presenten les equacions que regeixen el comportament del sistema i
que seran d’utilitat posteriorment. Finalment es presenta el model promitjat del convertidor utilitzat per
simulacions.
1.1 Topologia de convertidor utilitzada
L’estructura de convertidor que s’ha utilitzat en aquest projecte, en anglès anomenada “Force-Commutated
Three-Phase Controlled Converter”, és la que es presenta a la figura 1.1 destacada amb color groc. Es
tracta d’un convertidor de tres branques amb dos IGBTs1 cadascuna. A més a més, cada transistor
disposa d’un díode en antiparal·lel, la incorporació dels quals és necessària per permetre el pas de corrent
en sentit invers (operació desitjada per moltes aplicacions d’aquesta tipologia) donat que, a diferència
del MOSFET, l’IGBT no presenta un díode paràsit en antiparal·lel. El terme “Force-Commutated” fa
referència a l’ús d’interruptors de potència controlats, no com el cas d’utilitzar un rectificador trifàsic de
díodes, els quals entren en conducció lliurement en funció de la diferència de potencial instantània entre
les tensions de fase.
Figura 1.1: Esquema de l’estructura del convertidor utilitzat.
1IGBT: “Insulated Gate Bipolar Transistor”.
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1.1.1 Justificació de l’elecció
En aquest apartat es pretén justificar per què s’ha escollit una estructura basada en els semiconductors
IGBT. En primer lloc, si s’utilitza un rectificador trifàsic no controlat, tot i ser una solució de cost reduït
i d’operació molt simple, presenta moltes limitacions: no permet la regeneració d’energia, és a dir, en
cas que es volgués retornar a la xarxa l’energia provinent de la càrrega no seria possible. A més a més,
el corrent que es consumeix té un alt contingut d’harmònics, fet que a més a més empitjora el factor
de potència. En segon lloc, es podria pensar en l’ús de tiristors, però comparant la tipologia escollida
amb la dels convertidors trifàsics controlats per tiristors (en anglès, “Line-Commutated Three-Phase
Controlled Converters”), l’ús d’IGBTs permet tenir control no només sobre el tancament de l’interruptor
(característica de “turn-on”) sinó també sobre la seva obertura (capacitat de “turn-off”). D’aquesta manera
és possible realitzar centenars de commutacions dels IGBTs en un sol període, mentre que pel cas dels
tiristors únicament s’obren i tanquen una vegada per cicle. Aquesta diferència fa que aquesta estructura
presenti una sèrie d’avantatges sobre els convertidors trifàsics controlats per tiristors, com és ara [1]:
• El corrent o la tensió poden ser modulats generant així menys contingut harmònic (corrents d’en-
trada pràcticament sinusoïdals).
• És possible controlar el factor de potència.
• Es disminueixen els requeriments del filtre d’entrada, en aquest cas, de la inductància d’acoblament.
A l’apèndix A es descriuen els avantatges que presenta l’IGBT respecte altres semiconductors de potència.
A l’apèndix B es fa una descripció del càlcul de pèrdues als semiconductors.
Concretament, la tipologia estudiada en aquest projecte correspon a la de rectificador actiu (en anglès,
“Active Front End Rectifier”, el terme “Front End” significa que fa d’unió entre fonts diverses i la xarxa
elèctrica, el terme “Active” significa que és totalment controlat). La figura 1.1 al complet mostra la
seva estructura. Es pot observar com la xarxa (Vzabc) i el convertidor estan connectats mitjançant unes
inductàncies d’acoblament, aquestes són necessàries per filtrar les commutacions a alta freqüència, a més
a més converteixen la xarxa elèctrica en font de corrent, així el bus de contínua (font de tensió) i la xarxa
poden ser connectats. Al mateix temps, les inductàncies d’acoblament permeten emmagatzemar l’energia
necessària per elevar la tensió del bus de contínua per sobre el valor màxim de la tensió de xarxa. La
resistència (R) que es representa en la figura 1.1 és la resistència paràsita de la inductància d’acoblament.
1.2 Principi de funcionament del rectificador actiu
El rectificador actiu treballa mantenint constant la tensió del bus de contínua mitjançant l’ajuda d’un
control en llaç tancat. Per tal d’implementar aquest control cal mesurar la tensió del bus de contínua
i comparar el seu valor amb una tensió de referència. En funció de l’error obtingut, el control dóna les
consignes d’obertura i tancament als “drivers” dels IGBTs, fent que es consumeixi potència de xarxa o se
n’injecti a ella en funció de la tensió disponible al bus de contínua.
Quan el corrent IDC és positiu (treballant com a rectificador), el condensador C està descarregat i, per
tant, el control obliga a consumir potència activa de la xarxa fent que circuli més corrent des de la banda
d’alterna cap el costat de contínua. D’aquesta manera es recupera la tensió desitjada al condensador.
D’altra banda, si el corrent IDC és negatiu (treballant en mode inversor), el condensador està sobrecar-
regat i el senyal d’error fa que el control retorni potència cap a la xarxa. Fent un control adient es pot
fer treballar el convertidor als quatre quadrants següents [1]:
• Rectificador amb factor de potència inductiu.
• Rectificador amb factor de potència capacitiu.
• Inversor amb factor de potencia inductiu.
• Inversor amb factor de potència capacitiu.
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Per tal d’analitzar aquests quatre modes d’operació és útil veure la interacció entre la tensió de xarxa i
la del convertidor mitjançant un diagrama de fasors. La figura 1.2 presenta quatre diagrames de fasors
de diferents modes d’operació amb les corresponents formes d’ona. El terme V fa referència a la tensió
fase-neutre de xarxa, Vl a la tensió fase-neutre imposada pel convertidor, IS al corrent de fase a les
inductàncies d’acoblament i δ al desfasament entre la tensió de xarxa i la del convertidor.ia Vza
Vla
δ jωLia
ia
Vza
Vla
δ
jωLia
ia
Vza Vla
jωLia
ia
Vza
Vla jωLia
(a)
(b)
(c)
(d)
IS V
Vl
δ jωLIS
Vl
δ
Vl
Vl
(a)
(b)
(c)
(d)
jωLIS
V
IS
IS jωLISV
V
jωLIS
IS
to the dc link, helping in the generation of the current idc . The
current idc charges the capacitor CD and permits the rectifier
to produce dc power. The inductances LS are very important
in this process, because they generate an induced voltage that
allows conduction of the diode DP . A similar operation occurs
during the negative half cycle, but with TP and DN (see Fig.
12.40).
Under inverter operation, the current paths are different
because the currents flowing through the transistors come
mainly from the dc capacitor CD. Under rectifier operation,
the circuit works like a Boost converter, and under inverter
operation it works as a Buck converter.
To have full control of the operation of the rectifier, their six
diodes must be polarized negatively at all values of instanta-
neous ac voltage supply. Otherwise, the diodes will conduct,
and the PWM rectifier will behave like a common diode
rectifier bridge. The way to keep the diodes blocked is to
ensure a dc link voltage higher than the peak dc voltage
generated by the diodes alone, as shown in Fig. 12.41. In
this way, the diodes remain polarized negatively, and they will
conduct only when at least one transistor is switched ON, and
favorable instantaneous ac voltage conditions are given. In Fig.
12.41 VD represents the capacitor dc voltage, which is kept
higher than the normal diode-bridge rectification value
nBRIDGE. To maintain this condition, the rectifier must have a
control loop like the one displayed in Fig. 12.36.
12.3.3 PWM Phase-to-Phase and
Phase-to-Neutral Voltages
The PWM waveforms shown in the preceding figures are
voltages measured between the middle point of the dc voltage
and the corresponding phase. The phase-to-phase PWM
voltages can be obtained with the help of Eq. 12.52, where
the voltage V ABPWM is evaluated,
V ABPWM ¼ V APWM ÿ V BPWM ð12:52Þ
where V APWM, and V
B
PWM are the voltages measured between the
middle point of the dc voltage, and the phases a and b,
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FIGURE 12.39 Four-quadrant operation of the force-commutated
rectifier: (a) the PWM force-commutated rectifier; (b) rectifier operation
at unity power factor; (c) inverter operation at unity power factor; (d)
capacitor operation at zero power factor; and (e) inductor operation at
zero power factor.
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Figura 1.2: Relació entre la tensió de xarxa i el corrent d’entrada per quatre modes d’operació diferents: (a)
treballant com a rectificador actiu amb factor de potènci unitari, (b) inversor amb f or de potència unitari, (c)
comportament com a condensador pur amb factor de potència nul i (d) comportament com a inductància pura
amb factor de potencia nul [1].
Per últim, cal dir que per tenir un control total del convertidor treballa com a rectificador, cal que els
sis díodes estiguin polaritzats negativament per tots els valors instantanis de la t nsió de xarxa. De no ser
així, el convertidor es comporta com un rectificador trifàsic no c trolat. Per assegurar la no condu ió
dels díodes cal mantenir la tensió del bus de contínu a un valor sup rior al màxim de la tensió ectificada
pels díodes [1].
1.3 Estudi del funcionament conceptual del c nvertidor
En aquest apartat es presenten els resultats de simular2 el funcionament conceptual del onvertidor.
Tot i que aquest capítol pretén ser únicament una introducció t òrica al convertidor, s’ha cr gut oportú
incloure les simulacions en aquest apartat perquè es considera de gran aju a p l seguiment l’explicació.
S’ha modelat el convertidor com una font de tensió sinusoï al trifàsica, simplific ció que s’h pogut fer
perquè la inductància d’acoblament filtra les commutacions a 20 kHz (fr qüència la qual es commutarà)
donant lloc així a unes tensions sinusoïdals. S’ha utilitzat el valor de la nduc ància uti itza a en el
muntatge experimental i s’ha negligit la resistència pa àsita. La figura 1.3 presenta el model que s’ha
implementat.
S’ha simulat dos casos de funcionament dels presentats anteriorment a la figura 1.2. En un primer cas
s’ha creat un desfasament de -5o de la tensió del convertidor respecte la tensió de xarxa i s’ha calculat
el corresponent mòdul de la tensió del convertidor per tal de tenir un corrent en fase amb la tensió de
xarxa. La figura 1.4(a) mostra els resultats obtinguts. Com es pot veure, la tensió de xarxa avança
a la del convertidor fent així que el corrent estigui en fase (s’ha negligit la resistència paràsita de la
inductància) amb la tensió simple d’entrada. D’aquesta manera es veu com s’estaria absorbint potència
activa de la xarxa, seria el funcionament com a rectificador actiu alimentant una càrrega connectada al
bus de contínua.
En un segon cas s’ha desfasat +5o la tensió del convertidor respecte la de la xarxa (veure figura 1.4(b))
de manera que la tensió del convertidor està 5o avançada respecte la de xarxa. Es pot observar que
2Les simulacions han estat fetes amb la llibreria SimPower Systems del programari MATLAB-SimulinkR©
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Figura 1.3: Esquema del circuit implementat en Simulink per simular el funcionament conceptual del convertidor.
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Figura 1.4: (a) Relació entre tensions compostes de xarxa i del convertidor, la tensió simple de xarxa i el corrent
de fase pel cas de treballar com a rectificador i (b) inversor.
el corrent està en oposició de fase amb la tensió simple d’entrada. Així doncs, en aquest cas s’estaria
injectant potència activa a la xarxa, seria el cas de funcionar com a inversor a partir de la potència
injectada al bus de contínua per alguna font de corrent (per exemple, un panell fotovoltaic).
1.4 Estudi del convertidor trifàsic funcionant com a rectificador
actiu
En aquest apartat es fa l’estudi del convertidor actuant com a rectificador actiu, per tant, en aquest cas
es considera el sentit de corrent positiu de la xarxa al convertidor, tal i com s’ha representat a la figura
1.1. Es pot observar que no existeix connexió física entre el neutre de la xarxa elèctrica i el punt negatiu
del bus de contínua, fet destacable i que cal tenir present en l’anàlisi elèctrica del circuit.
La figura 1.5 presenta l’esquema elèctric equivalent del costat d’alterna del convertidor, on es pot veure
que s’ha modelat la tensió imposada pel convertidor amb fonts de tensió sinusoïdals. Els subíndexs l
i z fan referència al convertidor i a la xarxa respectivament. La tensió del convertidor, tal i com està
expressada en aquest esquema, és referida al punt N , mentre que la tensió de xarxa és referida al neutre
n. S’ha de tenir en compte, doncs, que pot existir una diferència de potencial (VnN ) entre aquests dos
punts.
Escrivint les equacions per cadascuna de les fases segons les lleis de Kirchhoff s’obté el sistema matricial
que regeix aquest sistema:
d
dt

ia
ib
ic
 = −

R
L 0 0
0 RL 0
0 0 RL


ia
ib
ic
+

1
L 0 0
0 1L 0
0 0 1L


Vzan − VlaN + VnN
Vzbn − VlbN + VnN
Vzcn − VlcN + VnN
 (1.1)
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Figura 1.5: Esquema elèctric equivalent del costat d’alterna del convertidor.
on la diferència de potencial entre el punt n i el N quan no existeix conductor de neutre és (veure apèndix
C):
VnN = Vn − VN = 1
3
 ∑
k=a,b,c
VlkN −
∑
k=a,b,c
Vzkn
 (1.2)
1.4.1 Aplicació de la transformada de Park a l’estudi del convertidor trifàsic
Per tal de realitzar el control del convertidor es decideix aplicar la transformació de Park a les equacions
matricials del sistema presentades a l’equació 1.1. D’aquesta manera es passa a treballar en un sistema
d’eixos ortogonals en el qual no es depèn de l’angle de fase.
La transformació de Park és el resultat d’encadenar dues transformacions matricials. La primera és la
transformació de Clarke i consisteix en la reducció de tres variables expressades en tres eixos separats 120o
situats sobre un pla, cap a dues variables expressades en dos eixos perpendiculars entre ells situats també
sobre un mateix pla [2]. En aquest cas doncs, es passa un vector genèric expressat en el sistema trifàsic
estacionari d’eixos abc al sistema trifàsic ortogonal estacionari 0DQ amb la matriu de transformació de
l’equació 1.3.

x0
xD
xQ
 = k

λ λ λ
1 −12
−1
2
0
√
3
2 −
√
3
2


xa
xb
xc
 (1.3)
Aquesta primera transformació no és única, és a dir, en funció de certs paràmetres es conserven unes
propietats o unes altres. Aquest és el cas dels paràmetres λ i k, si k =
√
2
3 es conserva la potència mentre
que si k = 23 es conserva el mòdul dels vectors aplicats. En aquest cas, s’ha optat per la transformació
que conserva el mòdul per tal de mantenir una coherència amb les transformacions implementades pel
fabricant del processador digital de senyal (DSP, “Digital Signal Processor”) utilitzat. El valor de λ s’ha
fixat a 12 . D’aquesta manera, la matriu de transformació de Clarke utilitzada és: x0xD
xQ
 = [TClarke]
 xaxb
xc
 (1.4)
on,
[TClarke] =
2
3

1
2
1
2
1
2
1 −12
−1
2
0
√
3
2 −
√
3
2
 (1.5)
La segona transformació matricial consisteix en un gir en el pla un angle θ, però tenint present que aquest
angle anirà variant en el temps donat que les magnituds de la xarxa presenten implícitament una velocitat
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angular (ω). Aquesta transformació de rotació passa dels eixos 0DQ a uns altres eixos 0dq i és la que es
presenta a les equacions 1.6 i 1.7.  x0xd
xq
 = [TGir]
 x0xD
xQ
 (1.6)
on,
[TGir] =
1 0 00 cos (θ) sin (θ)
0 − sin (θ) cos (θ)
 (1.7)
La figura 1.6 mostra els tres tipus de sistemes de referència: abc, 0DQ i 0dq. Com es pot veure, no s’ha
representat l’eix 0, molts autors el consideren perpendicular al pla format pels eixos d i q. No obstant
això, com es veurà més endavant, la component homopolar no es té en compte en aquest estudi. El
d
q
Q
D
ω
ω
a
c
b
Figura 1.6: Eixos dels sistemes de referència abc, 0DQ i 0dq.
producte d’aquestes dues transformacions dóna lloc a la transformació de Park de l’equació 1.8.
[TPark] = [TGir] [TClarke] =
2
3

1
2
1
2
1
2
cos (θ) cos
(
θ − 2pi3
)
cos
(
θ + 2pi3
)
− sin (θ) − sin (θ − 2pi3 ) − sin (θ + 2pi3 )
 (1.8)
La matriu de transformació inversa de Park ve donada per l’equació 1.9.
[TPark]
−1
=

1 cos (θ) − sin (θ)
1 cos
(
θ − 2pi3
) − sin (θ − 2pi3 )
1 cos
(
θ + 2pi3
) − sin (θ + 2pi3 )
 (1.9)
A l’apèndix D es presenta el desenvolupament matemàtic per expressar l’equació 1.1 en components del
sistema de referència síncron, obtenint-se:
d
dt

i0
id
iq
 = −

R
L 0 0
0 RL −ω
0 ω RL


i0
id
iq
+

1
L 0 0
0 1L 0
0 0 1L


Vz0 − Vl0 + VnN
Vzd − Vld
Vzq − Vlq
 (1.10)
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A continuació es presenten una sèrie de simplificacions aplicables al sistema de l’equació 1.10, són les
següents:
• En un sistema trifàsic de 3 fils (sense neutre accessible) no té sentit parlar de la component homo-
polar (veure els apèndixs C i D per la demostració d’aquesta afirmació). La component homopolar
de corrent (i0) és nul·la i, per tant, també la seva derivada.
• El terme ω de l’equació 1.10 és degut al gir que inclou la transformació de Park, amb la qual
s’aconsegueix que les variables de tensió i corrent siguin representades com un valor constant en
el sistema de referència que gira síncronament amb la tensió de xarxa. Així, ω és una velocitat
angular i equival a 2pi50 rad/s a Europa.
• Es força que el vector tensió de xarxa coincideixi plenament amb l’eix directe, d’aquesta manera la
component en quadratura s’anul·la.
Fent ús de les simplificacions anteriors es dedueix:
d
dt
[
id
iq
]
= −
[
R
L −ω
ω RL
][
id
iq
]
+
[
1
L 0
0 1L
][
Vzd − Vld
0− Vlq
]
(1.11)
Observant l’equació 1.11 es pot veure que per augmentar el corrent directe cal fer més gran la diferència
entre la tensió de xarxa i la del convertidor, el mateix pel cas de corrent en quadratura. També es pot
observar com les dues equacions presenten un acoblament entre elles i a més a més la seva dinàmica depèn
de la freqüència de la xarxa. Aquesta dependència entre corrents haurà de ser corregida pel sistema de
control (veure apartat 3.3).
Fins ara s’han presentat les equacions del comportament de les inductàncies d’acoblament. A continuació
s’estudia la part del convertidor, tot i que és més complicat per no tractar-se d’un sistema lineal. Així
doncs, per fer-ho d’una manera més senzilla, simplement es busca una relació entre corrents a l’entrada
del convertidor (les que circulen per les inductàncies i que ja s’ha vist com cal controlar-les) i tensió del
bus de contínua, ja que aquesta és en realitat la magnitud que es vol controlar [3].
En un sistema trifàsic equilibrat, les potències activa i reactiva expressades en funció de les components
expressades en el sistema de referència síncron, vénen donades per [4]:
P = 32 (VdId + VqIq)
Q = 32 (VqId − VdIq)
(1.12)
Pel costat de la xarxa elèctrica, com que s’imposa que la component en quadratura de la tensió sigui
nul·la, la potència activa va relacionada amb el corrent directe, el qual estarà comandat per la tensió en
l’eix directe del convertidor un cop corregit l’acoblament entre eixos. La potència reactiva va lligada al
corrent en quadratura, aquest comandat per la tensió en quadratura del convertidor.
La tensió del bus variarà de forma quadràtica segons l’energia (potència activa) que li injectem, així:
∫ T
0
P = WT −W0 = 1
2
C
(
U2T − U20
)
(1.13)
on P és la potència activa, W és l’energia emmagatzemada al condensador del bus, U és la tensió del bus
de contínua i C és la capacitat del condensador. El fet de variar de forma quadràtica fa que la consigna
de tensió de bus s’elevi al quadrat per tal de fer un control lineal. Anteriorment s’ha vist que el corrent
directe és el que va relacionat amb la potència activa. És per això que la consigna de corrent directe la
donarà el control de la tensió del bus de contínua, mentre que la consigna de corrent en quadratura en
un principi es fixarà a zero per tenir un factor de potència unitari. Això es pot veure amb més detall a
l’apartat 3.2.
A continuació es presenta el model promitjat del convertidor que relaciona la tensió imposada pel con-
vertidor amb la tensió del bus de contínua.
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1.5 Model promitjat del convertidor
El convertidor trifàsic es pot modelar de diverses maneres, una d’elles és mitjançant el seu model pro-
mitjat, el qual queda representat per l’esquema de la figura 1.7 i les equacions 1.14, 1.15 i 1.16. Aquest
model ve representat per tres fonts de corrent i tres fonts de tensió controlades, el valor de les quals és
en funció dels cicles de treball dels interruptors imposats pel control [5]. Aquest és el model que s’ha
implementat per dur a terme les simulacions d’aquest projecte.
d
Figura 1.7: Esquema del model promitjat del convertidor trifàsic.
Va = Vbus · αa
Vb = Vbus · αb
Vc = Vbus · αc
(1.14)
Vab = Vbus (αa − αb)
Vbc = Vbus (αb − αc)
Vca = Vbus (αc − αa)
(1.15)
I = Ia · αa + Ib · αb + Ic · αc (1.16)
on αi amb i ∈ {a, b, c} representa el cicle de treball de la branca i.
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Capítol 2
Sistema de sincronització amb la xarxa
En aquest capítol es presenta el sistema de detecció de la tensió de xarxa que s’ha utilitzat en aquest
projecte. En primer lloc es presenten els motius que fan necessària l’obtenció d’una correcta caracte-
rització de la tensió. A continuació es presenta un primer sistema de detecció basat en uns eixos de
referència síncrons, s’analitzarà el seu comportament en condicions de xarxa equilibrada i desequilibrada.
Finalment, es mostra un segon mètode de detecció basat en un doble sistema de referència síncron que
permet millorar la detecció de la tensió de xarxa quan aquesta presenta desequilibris o distorsions.
2.1 Caracterització de la tensió de xarxa
Per tal d’implementar el control dels convertidors de potència connectats a la xarxa elèctrica cal tenir
perfectament caracteritzada la tensió de xarxa. Habitualment s’utilitza la tensió de xarxa de seqüència
positiva per poder sincronitzar les tensions del convertidor amb les de la xarxa. Al mateix temps, com
s’ha vist al capítol 1, en aquest projecte s’utilitza l’angle de la tensió de xarxa per poder treballar en
un sistema d’eixos ortogonals independents de l’angle de fase. Així doncs, cal dissenyar un sistema que
permeti obtenir la component de freqüència fonamental i seqüència positiva amb el menor error i la major
rapidesa possible, contemplant també el fet que la tensió de xarxa pugui ser desequilibrada o distorsio-
nada. En aquest projecte s’utilitza un llaç de seguiment de fase o d’ara en endavant PLL (de l’anglès,
“Phase Locked Loop”).
Abans de mostrar l’estructura i el funcionament del llaç de seguiment de fase es creu convenient descriure
matemàticament la tensió de la xarxa elèctrica, prenent el cas general de tenir una xarxa elèctrica amb
tensions desequilibrades i distorsionades. Les tensions de fase es poden expressar com un sumatori de
components harmòniques tal i com representen les equacions 2.1 a 2.4 [6] .
~Vzabc =
 VzaVzb
Vzc
 = ∞∑
n=1
(
~V +nzabc +
~V −nzabc + ~V
0n
zabc
)
(2.1)
on,
~V +nzabc = V
+n
z
 cos (nωt+ φ+n)cos (nωt− 2pi3 + φ+n)
cos
(
nωt+ 2pi3 + φ
+n
)
 (2.2)
~V −nzabc = V
−n
z
 cos (nωt+ φ−n)cos (nωt+ 2pi3 + φ−n)
cos
(
nωt− 2pi3 + φ−n
)
 (2.3)
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~V 0nzabc = V
0n
z
 cos (nωt+ φ0n)cos (nωt+ φ0n)
cos
(
nωt+ φ0n
)
 (2.4)
En les expressions anteriors, els superíndexs +n, −n i 0n fan referència a les components de seqüència
positiva, negativa i homopolar respectivament. Per fer l’anàlisi més entenedora es faran algunes simplifi-
cacions. En primer lloc, la component de seqüència homopolar de les tensions de xarxa serà obviada ja
que es té un sistema trifàsic de tres fils i no té sentit parlar de tensions homopolars (veure apèndix C).
En segon lloc, només es tindrà en compte la component fonamental de seqüència positiva i una compo-
nent harmònica de seqüència positiva o negativa d’ordre n. Finalment, es suposarà que l’angle de fase
característic de la component harmònica és nul. D’aquesta manera es té:
~Vzabc = V
+1
z
 cos (ωt)cos (ωt− 2pi3 )
cos
(
ωt+ 2pi3
)
+ V nz
 cos (nωt)cos (nωt− 2pi3 )
cos
(
nωt+ 2pi3
)
 (2.5)
on n > 0 representa una component de seqüència positiva i n < 0 una de negativa.
Expressant el vector tensió en el sistema de referència síncron (dq) mitjançant la transformació de Park
(obviant la component homopolar) mostrada a l’equació 2.7, s’obté:
~Vzdq =
[
Vzd
Vzq
]
= [TPark] · ~Vzabc = V +1z
[
cos (ωt− θ′)
sin (ωt− θ′)
]
+ V nz
[
cos (nωt− θ′)
sin (nωt− θ′)
]
(2.6)
[TPark] =
2
3

1
2
1
2
1
2
cos (θ′) cos
(
θ′ − 2pi3
)
cos
(
θ′ + 2pi3
)
− sin (θ′) − sin (θ′ − 2pi3 ) − sin (θ′ + 2pi3 )
 (2.7)
on θ′ representa l’angle al qual es fixa el sistema de referència síncron (veure figura 2.1(a)).
Un cop presentades les equacions de la tensió de xarxa, a continuació es descriu el llaç de seguiment de
fase basat en un sistema de referència síncron, per aquest motiu s’ha expressat les tensions de xarxa en
els eixos dq.
2.2 Synchronous Reference Frame PLL
Un llaç de seguiment de fase (PLL) és un sistema de control que permet generar un senyal de sortida que
manté una relació amb la fase del senyal d’entrada. Generalment, els PLL utilitzats per sistemes trifàsics
es basen en un sistema de referència síncron, d’aquí el nom de “Synchronous Reference Frame PLL” en
anglès o d’ara en endavant SRF-PLL. Per entendre el seu principi de funcionament, cal tenir present que
un sistema de tensions trifàsic equilibrat i no distorsionat es veu en un sistema de referència estacionari
(eixos D-Q de la figura 2.1(a)) com dos senyals sinusoïdals de la mateixa amplitud desfasats pi2 rad i a
una freqüència igual a la de la xarxa. En canvi, si es representa la tensió de xarxa sobre un sistema de
referència síncron que gira a la freqüència de la xarxa (eixos d-q de la figura 2.1(a)), en cada un del dos
eixos es veurà una magnitud constant.
El funcionament del SRF-PLL es basa en representar el vector tensió de xarxa sobre un sistema de refe-
rència síncron (SRF) que gira a 50 Hz (considerant que aquesta és la freqüència de xarxa) i amb l’ajuda
d’un controlador PID1 modificar la posició angular del SRF per aconseguir que l’eix d coincideixi amb
1Controlador Proporcional, Integral i Derivatiu.
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z
zd
zq
z
z zd
zq
Figura 2.1: (a) Components dq del vector tensió de xarxa en un sistema de referència síncron girant a la
freqüència de la xarxa i (b) components dq en un sistema de referència síncron amb l’eix d situat sobre el vector
tensió.
el vector tensió de xarxa. D’aquesta manera, en règim permanent la projecció del vector tensió sobre
l’eix en quadratura (q) serà nul·la, la projecció s’obre l’eix directe (d) serà igual al seu mòdul i la posició
angular del sistema de referència coincidirà amb l’angle de la tensió de xarxa. La figura 2.1(b) mostra
aquest últim principi de funcionament.
Matemàticament, si es particularitza l’expressió 2.6 pel cas de xarxa equilibrada i no distorsionada, s’obté:
~Vzdq =
[
Vzd
Vzq
]
= [TPark] · ~Vzabc = V +1z
[
cos (ωt− θ′)
sin (ωt− θ′)
]
(2.8)
on es pot apreciar que si s’aconsegueix igualar ωt i θ′ mitjançant el controlador, aleshores la component
directa d s’iguala al mòdul del vector tensió i la component en quadratura q es fa nul·la.
La figura 2.2 mostra l’estructura clàssica d’un SRF-PLL, es pot veure com la component en l’eix de
quadratura del sistema de referència síncron (Vzq ) és la variable d’entrada del controlador i a la sortida
d’aquest es té la freqüència detectada de les tensions d’entrada, ω′. Integrant aquest senyal s’obté la po-
sició angular del vector de tensió d’entrada, θ′, la qual s’utilitza com a realimentació per fixar la posició
del SRF.
[TDQ]
Kp+Ki ∫
[Tdq]
0
+
-
ω' θ'
θ'
[TDQ]
Kp+Ki ∫
[Tdq]
Vza
Vzb
Vzc
VzD
VzQ
Vzd
Vzq ω'
θ'
θ'
Vza
Vzb
Vzc
VzD
VzQ
Vzd
Vzq
[TDQ] [Tdq]
Vza
Vzb
Vzc
VzD
VzQ
Vzd
Vzq ω'
θ'
1
s
1
sKp+
Ki
s
Figura 2.2: Estructura típica d’un PLL basat en un sistema de referència síncron
Fent referència als paràmetres del controlador PID, com que la component en quadratura és una constant,
el controlador és ajustat com un filtre passa baixos a una freqüència de tall baixa. Per aconseguir-ho
s’eliminarà la part derivativa, quedant així l’estructura d’un controlador proporcional-integral (PI), tal
com ja es mostra a l’estructura típica del SRF-PLL, amb l’equació característica 2.9.
PI(s) = Kp +
Ki
s
=
Kps+Ki
s
(2.9)
on Kp és la constant de la part proporcional i Ki la de la part integral. La freqüència de tall en el zero
del sistema expressada en funció dels termes del PI es mostra a l’equació 2.10.
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ωtall =
Ki
Kp
(2.10)
Si es particularitza l’equació 2.6 pel cas de tenir una component de freqüència fonamental i seqüència
negativa (n = −1) tal i com presenta la figura 2.3, s’obté:
~Vzdq =
[
Vzd
Vzq
]
= V +1z
[
cos (ωt− θ′)
sin (ωt− θ′)
]
+ V −1z
[
cos (−ωt− θ′)
sin (−ωt− θ′)
]
(2.11)
z
z
+1
z
-1
Figura 2.3: Vectors de tensió total ~Vz, de seqüència positiva ~V +1z i negativa ~V −1z representats en el SRF.
A partir de l’equació 2.11, el mòdul i la fase del vector tensió de xarxa valen [6]:
|~Vz| =
√
(Vzd)
2
+
(
Vzq
)2
=
√(
V +1z
)2
+
(
V −1z
)2
+ 2 · V +1z · V −1z cos (2ωt) (2.12)
θ = θ′ + arctan
(
Vzq
Vzd
)
(2.13)
Aleshores, si el llaç de control del SRF-PLL és prou ràpid (ample de banda elevat) com per forçar que
l’eix directe giri solidari al vector compost de la tensió de xarxa, la component en quadratura serà per-
manentment nul·la i el valor instantani de la component directa equivaldrà al mòdul del vector compost
de la tensió de xarxa (Vzd = |~Vz|), aquest determinat per l’expressió 2.12. D’aquesta expressió es veu
que a partir de la component directa es pot obtenir el valor de la seqüència positiva de la tensió de
xarxa. De totes maneres, no és directe estimar el valor de la seqüència positiva mitjançant un simple
filtre passa-baixos com es fa en cas de tenir un ample de banda reduït, tal i com es justifica a continuació.
Si es redueix l’ample de banda del llaç de control del SRF-PLL, aquest no podrà seguir instantàniament
la posició angular del vector compost de la tensió de xarxa ja que no podrà seguir la dinàmica imposada
pel terme oscil·lant de l’equació 2.13 (terme de l’arc tangent). Aleshores, la posició angular del SRF-PLL
s’aproxima a la posició angular del vector de seqüència positiva (θ′ ≈ ωt) i el valor instantani de les seves
components d i q són:
~Vzdq =
[
Vzd
Vzq
]
≈ V +1z
[
1
ωt− θ′
]
+ V −1z
[
cos (−2ωt)
sin (−2ωt)
]
(2.14)
on s’ha considerat que sin (ωt− θ′) ≈ ωt− θ′, cos (ωt− θ′) ≈ 1 i −ωt− θ′ ≈ −2ωt. D’aquesta manera, la
component de tensió en l’eix de quadratura ve donada per l’expressió 2.15
Vzq ≈ V +1z
[
ωt− V
−1
z
V +1z
· sin (2ωt)− θ′
]
= V +1z [ψ − θ′] (2.15)
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expressant ψ com:
ψ = ωt− V
−1
z
V +1z
sin (2ωt) (2.16)
Es pot veure a l’equació 2.14 com el valor mig de la component directa coincideix amb el mòdul del vector
de seqüència positiva, per tant, filtrant el senyal de la component directa amb un filtre passa-baixos es
pot estimar el valor de la tensió de seqüència positiva.
A partir de l’equació 2.15 es pot deduir l’esquema de control lineal que mostra la figura 2.4, la seva funció
de transferència es mostra a l’equació 2.17 i les expressions del factor d’esmorteïment i de la freqüència
característica del sistema en funció dels paràmetres del controlador vénen donades per l’equació 2.18. Els
factors ξ i ωn s’han obtingut comparant la funció de transferència del sistema amb l’equació característica
d’un sistema de segon ordre de l’equació 2.192.
Kp+Ki 
Ω'(s) Θ'(s)1
s1s
Vz +1
+
-
Ψ(s) Vzq(s)
Θ'(s)
E(s)
Figura 2.4: Esquema de control lineal del SRF-PLL.
Θ′ (s)
Ψ (s)
=
V +1z (Kps+Ki)
s2 + V +1z Kps+ V
+1
z Ki
(2.17)
ξ =
Kp
2
√
V +1z
Ki
ωn =
√
V +1z Ki (2.18)
H (s) =
2ξωns+ ω
2
n
s2 + 2ξωns+ ω2n
(2.19)
La freqüència característica ωn determina l’ample de banda del SRF-PLL. D’una banda, per condicions
de xarxa ideals, és a dir, sense distorsió harmònica ni desequilibris, un gran ample de banda del llaç de
realimentació del SRF-PLL permet detectar de manera ràpida i precisa la fase i l’amplitud del vector
tensió. D’altra banda, si la xarxa presenta distorsions amb harmònics d’ordre gran, es pot reduir l’ample
de banda per eliminar-ne el seu efecte. No obstant això, si la tensió de xarxa està desequilibrada la
reducció de l’ample de banda no és una bona solució, tal i com es demostra a continuació [7].
2.2.1 Comportament del SRF-PLL amb una xarxa elèctrica equilibrada
A la figura 2.5 es mostra el comportament del SRF-PLL per una tensió de xarxa equilibrada i no distor-
sionada de 230 Vrms entre fases. Les constants del controlador s’han fixat de manera que es té un ample
de banda del SRF-PLL de 420,7 rad/s. El PLL sincronitza l’angle θ′ amb aproximadament tres períodes
de la tensió de xarxa (60 ms) tal i com s’aprecia amb més claredat a la figura 2.6(b).
La figura 2.6 mostra les tensions de xarxa en els eixos de referència estacionaris (DQ) i en els síncrons
(dq). Es pot veure com un cop el SRF-PLL ha sincronitzat l’angle θ′, la component de tensió en qua-
dratura en referència síncrona es fa nul·la mentre que la component directa equival al mòdul del vector
tensió de fase, en aquest cas 230
√
2/3 = 187, 8V .
2Aquesta equació característica correspon a un sistema de segon ordre amb un zero.
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Figura 2.5: (a) Tensions de xarxa i (b) comparació entre l’angle real de la xarxa elèctrica i l’estimat amb el
SRF-PLL pel cas de tensió de xarxa equilibrada i no distorsionada.
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Figura 2.6: (a) Tensions de xarxa en referència estacionària (DQ) i (b) en referència síncrona (dq) pel cas de
tensió de xarxa equilibrada i no distorsionada.
2.2.2 Comportament del SRF-PLL en presència de desequilibris a la xarxa
elèctrica
A la figura 2.7 es mostra el comportament del SRF-PLL quan la xarxa és desequilibrada amb una com-
ponent de seqüència directa de 200 Vrms entre fases i una component de seqüència inversa de 30 Vrms
entre fases. En aquest primer cas s’ajusten els termes del controlador PI per tenir un ample de banda
més gran que en el cas anterior de xarxa equilibrada i no distorsionada. D’aquesta manera s’ha fixat un
ample de banda del SRF-PLL de 1432,5 rad/s. L’angle estimat pel SRF-PLL presenta una oscil·lació
al doble de la freqüència de xarxa, en aquest cas de 100 Hz, que correspon al terme de l’arc tangent de
l’equació 2.13.
A la figura 2.8 es pot observar com la component en quadratura detectada pel SRF-PLL és gairebé nul·la i
la component directa equival al mòdul del vector tensió (correspon a l’equació 2.12). Això significa que la
posició del SRF segueix el vector compost de tensió de xarxa. Així, no es té informació fiable per obtenir
la seqüència positiva, només es pot obtenir el valor mig de la component directa amb un filtre passa-
baixos, però cal tenir en compte que correspon al valor mig de l’expressió 2.12 i no a la seqüència positiva.
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Figura 2.7: (a) Tensions de xarxa i (b) comparació entre l’angle real de la xarxa elèctrica i l’estimat amb el
SRF-PLL pel cas de tensió de xarxa desequilibrada i no distorsionada amb un ample de banda gran del SRF-PLL.
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Figura 2.8: (a) Tensions de xarxa en referència estacionària (DQ) i (b) en referència síncrona (dq) pel cas de
tensió de xarxa desequilibrada i no distorsionada amb un ample de banda gran del SRF-PLL.
La figura 2.9(a) mostra la tensió de seqüència positiva estimada a partir de filtrar amb un filtre passa-
baixos la component en l’eix directe. La figura 2.9(b) mostra les tensions de xarxa estimades a partir de la
seqüència positiva detectada i l’angle estimat. Es pot observar com la tensió de xarxa reconstruïda amb
la seqüència positiva presenta una gran distorsió harmònica i, per tant, els resultats difereixen bastant
dels correctes.
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Figura 2.9: (a) Tensió de seqüència positiva estimada mitjançant el filtrat de la component directa i (b) tensions
de xarxa estimades a partir de la seqüència positiva i l’angle estimat pel cas de tensió de xarxa desequilibrada i
no distorsionada amb un ample de banda gran del SRF-PLL.
Per tal de millorar aquests resultats es proposa reduir l’ample de banda del SRF-PLL per tal que el
sistema de control del PLL segueixi el vector de seqüència positiva. Les constants del controlador s’han
fixat per tenir un ample de banda del SRF-PLL de 101,3 rad/s.
Les figures 2.10 i 2.11 mostren els resultats. A la figura 2.10(b) es veu com al cap de cinc períodes l’angle
estimat s’acaba sincronitzant amb el real. A la figura 2.11(b) es pot veure com les components en el
sistema de referència síncron presenten una oscil·lació a 100 Hz amb una amplitud igual al valor de la
component de seqüència inversa, és a dir, 30
√
2/3 = 24, 5V . El valor mitjà de la component directa Vd
és 200
√
2/3 = 163, 3V i el de la component inversa Vq és zero.
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Figura 2.10: (a) Tensions de xarxa i (b) comparació entre l’angle real de la xarxa elèctrica i l’estimat amb el
SRF-PLL pel cas de tensió de xarxa desequilibrada i no distorsionada amb un ample de banda baix del SRF-PLL.
Si es filtra amb un filtre passa-baixos la component directa, es pot obtenir la seqüència positiva estimada,
a partir de la qual, juntament amb l’angle estimat, es pot reconstruir la tensió de xarxa equilibrada.
La figura 2.12(a) mostra la seqüència positiva estimada i la 2.12(b) el resultat de la reconstrucció de
les tensions de xarxa. Es pot observar com es millora la reconstrucció de la tensió de xarxa respecte
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Figura 2.11: (a) Tensions de xarxa en referència estacionària (DQ) i (b) en referència síncrona (dq) pel cas de
tensió de xarxa desequilibrada i no distorsionada amb un ample de banda baix del SRF-PLL.
els resultats de la figura 2.9, però la dinàmica del sistema s’ha disminuït. S’aconsegueix un sistema de
tensions trifàsic equilibrat i no distorsionat al cap de cinc períodes de la tensió de xarxa.
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Figura 2.12: (a) Tensió de seqüència positiva estimada mitjançant el filtrat de la component directa i (b) tensions
de xarxa estimades a partir de la seqüència positiva i l’angle estimat pel cas de tensió de xarxa desequilibrada i
no distorsionada amb un ample de banda baix del SRF-PLL.
Finalment doncs, es veu com pel cas de tenir una xarxa elèctrica desequilibrada els resultats que pro-
porciona el SRF-PLL no són els desitjats tot i tenir un ample de banda reduït que millora sensiblement
l’obtenció de l’angle de xarxa i de la seqüència positiva. Els principals inconvenients que s’observen són
els següents. D’una banda, no s’obté directament el valor de seqüència positiva sinó que aquest presenta
l’oscil·lació provocada pel terme de seqüència inversa. Per altra banda, s’ha reduït la resposta dinàmica
del sistema, veient que es triga més temps a sincronitzar l’angle de xarxa real amb l’estimat. Per aquest
motiu es fa necessari un altre sistema de detecció que sigui mes ràpid i precís que el descrit en aquest
apartat. A continuació es presenta el “Double Synchronous Reference Frame PLL”.
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2.3 Double Synchronous Reference Frame PLL
El “Double Synchronous Reference Frame PLL” o d’ara en endavant DSRF-PLL és un sistema de detecció
que utilitza també un llaç de seguiment de fase però que es basa en un doble sistema de referència síncron.
La figura 2.13 mostra el dos sistemes de referència síncrons, així com el vector de tensió de xarxa total,
el de seqüència positiva i el de seqüència negativa.
z
+1
+1
-1
-1
z
+1
z
-1
-1
Figura 2.13: Vectors de tensió total ~Vz, de seqüència positiva ~V +1z i negativa ~V −1z representats en el DSRF.
Si la xarxa elèctrica presenta únicament desequilibris en la component fonamental i es considera que la
component de seqüència negativa pot presentar qualsevol desfasament respecte la positiva, la tensió de
xarxa expressada en el sistema de referència estacionari es pot escriure com [6]:
~VzDQ =
[
VzD
VzQ
]
= V +1z
[
cos (ωt)
sin (ωt)
]
+ V −1z
[
cos
(−ωt+ φ−1)
sin
(
ωt+ φ−1
) ] (2.20)
Com es pot veure expressat en l’equació 2.20 i a la figura 2.13, el vector de seqüència positiva ~V +1z gira
en sentit positiu a una velocitat ω, mentre que ~V −1z gira en sentit negatiu a velocitat −ω. Expressant
tant el vector de seqüència positiva com el de seqüència negativa en cada un dels sistemes de referència
síncrons (dq+1 i dq−1) que es mostren a la figura 2.13, s’obtenen les equacions 2.21 i 2.223.
~Vzdq+1 =
[
Vzd+1
Vzq+1
]
= V +1z
[
cos (ωt− θ′)
sin (ωt− θ′)
]
+ V −1z
[
cos
(−ωt+ φ−1 − θ′)
sin
(−ωt+ φ−1 − θ′)
]
(2.21)
~Vzdq−1 =
[
Vzd−1
Vzq−1
]
= V +1z
[
cos (ωt+ θ′)
sin (ωt+ θ′)
]
+ V −1z
[
cos
(−ωt+ φ−1 + θ′)
sin
(−ωt+ φ−1 + θ′)
]
(2.22)
El sistema de detecció que s’acaba implementant també fa servir un controlador PI que permet modificar
la posició angular del SRF positiu (+1) per tal d’aconseguir, en aquest cas, que el senyal de tensió de
seqüència positiva Vz+1q sigui nul. Així, també presentarà una estructura similar a la de la figura 2.2.
En un primer moment, però, si es suposa que el DSRF-PLL té un ample de banda reduït per poder
assumir que θ′ ≈ ωt i es suposen les aproximacions que s’han tingut en compte també a l’equació 2.14,
aleshores:
~Vz+1dq
=
[
Vzd+1
Vzq+1
]
≈ V +1z
[
1
ωt− θ′
]
+ V −1z
[
cos
(−2ωt+ φ−1)
sin
(−2ωt+ φ−1)
]
(2.23)
3S’ha aplicat la transformada de Park amb un angle positiu pels eixos dq+1 i amb un de negatiu pels eixos dq−1.
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~Vz−1dq
=
[
Vzd−1
Vzq−1
]
≈ V +1z
[
cos (2ωt)
sin (2ωt)
]
+ V −1z
[
cos
(
φ−1
)
sin
(
φ−1
) ] (2.24)
A les equacions 2.23 i 2.24 es pot veure que al sistema de referència síncron positiu, tant la component
directa com la de quadratura tenen un terme constant que prové del vector de seqüència positiva, men-
tre que també presenten una oscil·lació al doble de la freqüència de xarxa (2ω) que prové del vector de
seqüència negativa. D’altra banda, al sistema de referència síncron negatiu, les dues components tenen
una oscil·lació a 2ω que prové de la seqüència positiva, mentre que el terme constant els l’aporta el vector
de seqüència negativa.
Així doncs, es veu com hi ha una dependència clara entre els dos senyals dels eixos del DSRF. A [6] es
proposa un sistema per poder desacoblar aquest senyals i és el que s’ha fet servir en aquest projecte.
A la figura 2.14 es representa el sistema de desacoblament d’un sistema de referència genèric anomenat
dx − qx dels efectes d’un vector ~V yz expressat en un altre sistema de referència dy − qy.
cos
sin
x-yθ'
Vzqx
Vzdx
Vzd y Vzqy
Vz d x*
Vz xq*
Figura 2.14: Desacoblament del sistema dx − qx dels efectes del vector ~V yz .
A la figura 2.14, V zyd i V zyq són els valors mitjans dels senyals en els eixos de l’altre sistema de referència
dy − qy. En el cas que ens ocupa, es substituiran els valors de x i y per 1 i -1 respectivament per desaco-
blar el sistema d+1 − q+1 dels efectes del vector de seqüència negativa ~V −1z . En canvi, per desacoblar el
sistema d−1 − q−1 dels efectes del vector de seqüència positiva ~V +1z s’agafaran els valors de x i y com -1
i 1 respectivament.
Per obtenir el valor mitjà dels senyals que es necessiten introduir al sistema de desacoblament cal utilitzar
un filtre passa-baixos4. La funció de transferència del filtre passa baixos de primer ordre que s’ha fet
servir, en el domini s, ve donada per l’expressió 2.25. Tal i com es justifica a [7], es sintonitzen els quatre
FPB de primer odre de manera que la relació entre la seva freqüència de tall i la freqüència fonamental
de xarxa vingui donada per l’equació 2.26.
FPB(s) =
ωf
s+ ωf
(2.25)
k =
ωf
ω
=
1√
2
(2.26)
on ωf és la freqüència de tall del filtre i ω és la freqüència fonamental de la xarxa, en aquest cas 314,16
rad/s. Amb la relació que presenta l’equació 2.26 s’obté una resposta amb una dinàmica suficientment
4Els filtres passa-baixos apareixen representats a l’esquema del DSRF-PLL amb el bloc anomenat FPB.
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ràpida i no apareixen oscil·lacions al senyal de sortida. A més a més, reduint així l’ample de banda dels
filtres es millora la resposta en cas que a part de desequilibris també es presentessin distorsions amb har-
mònics d’ordre superior. D’aquesta manera l’estructura del DSRF-PLL amb el sistema de desacoblament
és la que es presenta a la figura 2.15.
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Figura 2.15: Estructura del DSRF-PLL amb el sistema de desacoblament entre eixos.
2.3.1 Comportament del DSRF-PLL en presència de desequilibris a la xarxa
elèctrica
Per una xarxa elèctrica amb el mateix desequilibri de tensions que s’ha simulat a l’apartat 2.2, a continu-
ació es mostren els resultats obtinguts quan el sistema de detecció utilitzat és el DSRF-PLL de la figura
2.15.
La figura 2.16(a) mostra les tensions de la xarxa elèctrica desequilibrada, mentre que a la 2.16(b) es pot
observar que s’aconsegueix sincronitzar l’angle estimat amb el de la xarxa elèctrica amb un període de la
xarxa (20 ms). Les tensions de la xarxa en els eixos de referència estacionaris no s’han mostrat aquí ja
que són les mateixes que les de la figura 2.11(a).
La figura 2.17 presenta les tensions de xarxa expressades en els dos sistemes de referència. Es pot ob-
servar la dependència existent entre el sistema positiu i el negatiu que s’ha comentat anteriorment a les
equacions 2.23 i 2.24.
Un cop aplicats els dos sistemes de desacoblament així com els corresponents filtres passa-baixos, s’obtenen
els valors mitjans dels senyals en les dues referències síncrones. Aquests són representats a la figura 2.18.
Cal tenir present que aquest exemple és un cas particular, és a dir, s’ha considerat que l’angle de fase del
vector de seqüència negativa és nul, és a dir, φ−1 = 0. De no ser així, el valor mig de la component en
quadratura en el sistema de referència negatiu (V z−1q ) en règim permanent no valdria zero perquè l’eix
directe del sistema de referència negatiu no coincidiria amb el vector de seqüència negativa tal i com ara
succeeix.
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Figura 2.16: (a) Tensions de xarxa i (b) comparació entre l’angle real de la xarxa elèctrica i l’estimat amb el
DSRF-PLL pel cas de tensió de xarxa desequilibrada.
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Figura 2.17: (a) Tensions de xarxa en referència síncrona positiva (dq+1) i (b) en referència síncrona negativa
(dq−1) pel cas de tensió de xarxa desequilibrada i sistema de sincronització DSRF-PLL.
La figura 2.19(a) mostra la seqüència positiva estimada i la 2.19(b) presenta la reconstrucció de la tensió
de xarxa equilibrada a partir de la seqüència positiva detectada i l’angle estimat. S’observa com en un
sol període de xarxa es pot obtenir la tensió de xarxa reconstruïda a partir de la tensió de seqüència
positiva detectada. Es veu doncs que aquest sistema permet millorar la dinàmica del SRF-PLL explicat
a l’apartat anterior.
Es disposa doncs d’un sistema de detecció de la tensió de seqüència positiva i de l’angle de xarxa que és
ràpid i precís. A continuació s’avalua el seu comportament en diferents situacions que són habituals al
sistema elèctric.
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Figura 2.18: (a) Valors mitjans de les tensions expressades en la referència síncrona positiva (dq+1) i (b)
en la referència síncrona negativa (dq−1) pel cas de tensió de xarxa desequilibrada i sistema de sincronització
DSRF-PLL.
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Figura 2.19: (a) Tensió de seqüència positiva estimada i (b) tensions de xarxa estimades a partir de la seqüència
positiva i l’angle estimat pel cas de tensió de xarxa desequilibrada i sistema de sincronització DSRF-PLL.
2.3.2 Comportament del DSRF-PLL en presència de variacions de freqüència
A continuació es presenten els resultats obtinguts si la freqüència de xarxa presenta una disminució de
freqüència d’un 30 % respecte el seu valor nominal, és a dir, en un temps determinat es passa de treballar
a 50 Hz a 35 Hz. Cal dir que s’ha volgut representar aquesta variació tan gran perquè com mes variació
hi ha, pitjor és el comportament del sistema de detecció, no obstant això, és conegut que un canvi de
freqüència d’aquesta magnitud no és possible al sistema elèctric. A la figura 2.20 es veu com el DSRF-
PLL s’adapta perfectament als canvis de freqüència, detectant l’angle de xarxa i la tensió de seqüència
positiva en un temps aproximat d’1 període de la tensió de xarxa.
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Figura 2.20: (a) Tensions de xarxa, (b) comparació entre l’angle real de la xarxa elèctrica i l’estimat amb el
DSRF-PLL i (c) component de seqüència positiva detectada pel DSRF-PLL quan es produeix una disminució de
freqüència del 30 %.
2.3.3 Comportament del DSRF-PLL en presència d’un sot de tensió
En aquest apartat s’avalua la detecció de la tensió de seqüència positiva i de l’angle de xarxa en pre-
sència d’un sot de tensió desequilibrat. En un principi es té una tensió de xarxa equilibrada de 230
V eficaços i entre fases. Al cap de cinc períodes de la tensió de xarxa apareix un sot de tensió amb
una seqüència positiva de 200 V eficaços i entre fases, i una seqüència negativa de 30 V eficaços i en-
tre fases. La figura 2.21(a) mostra les tensions de xarxa reals mentre que a la 2.21(b) es representa la
tensió de xarxa estimada a partir de la tensió de seqüència positiva que detecta el DSRF-PLL (veure figu-
ra 2.22), és a dir, l’amplitud de la tensió de xarxa estimada serà el valor de la seqüència positiva estimada.
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Figura 2.21: (a) Tensions de xarxa real i (b) tensió de xarxa estimada a partir de la tensió de seqüència positiva
detectada pel DSRF-PLL en presència d’un sot de tensió desequilibrat.
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Figura 2.22: Tensió de seqüència positiva detectada pel DSRF-PLL en presència d’un sot de tensió desequilibrat.
A la figura 2.23 es pot observar com en presència d’un sot de tensió desequilibrat el DSRF-PLL sincronitza
perfectament l’angle real de la xarxa elèctrica amb l’angle estimat de posició dels sistemes de referència
síncrons. En aquest cas també s’ha suposat que l’angle de fase del vector de seqüència negativa (φ−1) és
nul.
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Figura 2.23: Comparació entre l’angle real de la xarxa elèctrica i l’estimat amb el DSRF-PLL en presència d’un
sot de tensió desequilibrat.
2.3.4 Comportament del DSRF-PLL en presència d’harmònics en la tensió
de xarxa
En aquest apartat s’avalua la detecció de la tensió de seqüència positiva i de l’angle de xarxa en presèn-
cia d’harmònics en la tensió de xarxa, concretament s’avalua l’efecte d’un cinquè harmònic que també
presenta un desequilibri. En un principi es té una tensió de xarxa desequilibrada amb una seqüència
positiva de 200 V eficaços entre fases i una seqüència negativa de 30 V eficaços entre fases. Al cap de
cinc períodes de la tensió de xarxa apareix el cinquè harmònic sumat a les components de freqüència
fonamental. Aquest harmònic té una component de seqüència positiva de 60 V eficaços entre fases i una
de 80 V eficaços entre fases de seqüència negativa.
La figura 2.24(a) mostra les tensions de xarxa reals mentre que a la 2.24(b) es representa la tensió de xarxa
estimada a partir de la tensió de seqüència positiva que detecta el DSRF-PLL (veure figura 2.25(a)).
A la figura 2.25(b) es pot observar com en presència del cinquè harmònic sumat a la tensió de xarxa inicial
el DSRF-PLL sincronitza bastant bé l’angle real de la xarxa elèctrica amb l’angle estimat de posició dels
sistemes de referència síncrons. S’ha suposat també que l’angle de fase del vector de seqüència negativa
(φ−1) és nul. Tot i que hi ha un cert error en la detecció de l’angle, es donen aquests resultats per
acceptables.
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Figura 2.24: (a) Tensions de xarxa real i (b) tensió de xarxa estimada a partir de la tensió de seqüència positiva
detectada pel DSRF-PLL en presència d’un cinquè harmònic a la tensió de xarxa.
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Figura 2.25: (a) Tensió de seqüència positiva detectada pel DSRF-PLL i (b) comparació entre l’angle real de la
xarxa elèctrica i l’estimat amb el DSRF-PLL en presència d’un cinquè harmònic a la tensió de xarxa.
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Capítol 3
Implementació del control del
convertidor
En aquest capítol es descriu el control del convertidor que s’ha dut a terme. En primer lloc es fa un
repàs dels objectius de control requerits. En segon lloc, es presenta el sistema de control habitual d’un
rectificador trifàsic per tal de complir amb els requeriments fixats. S’explica també com s’ha dut a terme
la sintonització dels controladors dels dos llaços de control. Per últim, es descriuen els problemes que
suposa l’aparició d’una seqüència inversa en la tensió de xarxa i es mostra una possible implementació
del control que cal fer en aquesta situació per tal de complir els objectius imposats.
3.1 Objectius del control
Tal i com s’ha explicat anteriorment, els objectius principals del control del convertidor funcionant com
a rectificador actiu són mantenir la tensió del bus de contínua a un valor superior al màxim de la tensió
de xarxa i tenir un control sobre el factor de potència. S’ha vist que per controlar la tensió del bus de
contínua cal modificar el corrent en l’eix directe, mentre que el corrent en quadratura permet tenir un
control de la potència reactiva que es consumeix. Cal dir que el mateix esquema de control és vàlid per
operar com a inversor. A continuació es presenta el sistema de control que s’ha implementat per poder
assolir aquests dos objectius.
3.2 Llaços de control
Per tal de poder complir amb els objectius fixats, cal implementar dos llaços de control: un llaç interior
de control del corrent del costat d’alterna i un llaç exterior de control de la tensió del bus de contínua. La
figura 3.1 mostra el sistema de control del convertidor, on es pot apreciar també la relació del sistema de
sincronització amb els llaços de control. Les sortides dels controladors del llaç de corrent s’han anomenat
Vˆld i Vˆlq perquè tenen en compte el desacoblament entre eixos que s’explica a l’apartat 3.3. Cal dir que
V ∗ld i V
∗
lq
equivalen a les mateixes variables sense asterisc que s’anomenen posteriorment a l’equació 3.1,
simplement que aquí s’ha volgut indicar amb l’asterisc que són consignes que posteriorment es modularan
i s’imposaran amb el convertidor.
De l’esquema de la figura 3.1 cal destacar, en primer lloc, que la consigna de corrent en quadratura (i∗q) és
nul·la si es vol tenir un factor de potència unitari. En segon lloc, pot sobtar el fet que es nega la sortida
del controlador del llaç de control de la tensió de bus. Això es deu al fet que, en un primer moment es va
treballar únicament amb el llaç de control de corrent i es va veure que per injectar més potència al bus de
contínua calia donar consignes negatives de corrent directe. Aquest fet únicament depèn de la col·locació
de les sondes de corrent, és a dir, del seu sentit positiu. Al muntatge experimental es va fixar el sentit
positiu anant del convertidor a la xarxa. Un cop ajustat el llaç de control de corrent es va procedir a
tancar el llaç de control extern. Així, per injectar més potència activa al bus de contínua i, per tant,
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augmentar la seva tensió, cal incrementar negativament el corrent directe.
Figura 3.1: Diagrama del sistema de control convencional del convertidor trifàsic.
3.3 Sintonització dels controladors PI
A continuació es presenta el mètode que s’ha utilitzat per sintonitzar els controladors proporcional-integral
dels llaços de control de corrent d’alterna i de tensió del bus de contínua.
Pel llaç de control del corrent d’alterna, que és el llaç interior, primer de tot cal presentar el sistema de
desacoblament entre eixos directe i quadratura. Com s’ha vist a l’equació 1.11 existeix una dependència
entre la dinàmica del sistema i la freqüència de xarxa, així com un acoblament entre els dos eixos que
el sistema de control ha de corregir. Així, si es substitueix la tensió del convertidor per l’expressió 3.1
s’eliminen aquests dos inconvenients i es pot fer un control lineal amb un controlador proporcional-integral
independent per cada eix. A més a més, tenir el sistema desacoblat fa que el disseny dels controladors
sigui molt més fàcil [1].
Vld = −Vˆld + ωLiq + Vzd
Vlq = −Vˆlq − ωLid
(3.1)
D’aquesta manera, la funció de transferència en s entre els corrents id i iq i les tensions Vˆld i Vˆlq és:
[
id (s)
iq (s)
]
=
[
1
R+Ls 0
0 1R+Ls
][
Vˆld (s)
Vˆlq (s)
]
(3.2)
Cadascuna de les tensions Vˆld i Vˆlq s’obté a partir d’un controlador proporcional-integral. Es tracta
doncs de sintonitzar els controladors dels llaços de control de la figura 3.2. La funció de transferència del
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Figura 3.2: Llaços de control del corrent d’alterna en coordenades dq.
controlador és:
Gc (s) = Kp +
Ki
s
=
Kps+Ki
s
(3.3)
La funció de transferència de la planta és la que es mostra a la figura 3.2, però a partir d’ara s’expressa
genèricament com:
Gp (s) =
k
τs+ 1
(3.4)
on τ = LR i k =
1
R . Aleshores, la funció de transferència del sistema en llaç tancat és:
H (s) =
Gp (s)Gc (s)
1 +Gp (s)Gc (s)
(3.5)
Substituint a 3.5 les expressions de les funcions de transferència Gp (s) i Gc (s) i simplificant, s’obté
finalment:
H (s) =
k·Kps
τ +
k·Ki
τ
s2 +
k·Kp+1
τ s+
k·Ki
τ
(3.6)
L’equació característica d’un sistema de segon ordre és:
s2 + 2ξωns+ ω
2
n = 0 (3.7)
Els dos pols (p1 i p2) de l’equació característica 3.7 compleixen:
(s− p1) (s− p2) = s2 − (p1 + p2) s+ p1p2 = 0 (3.8)
Comparant l’equació 3.8 amb el denominador de la funció de transferència de l’expressió 3.6 es poden
deduir els valors de les constants del controlador en funció dels pols del sistema i els paràmetres de la
planta. Aleshores,
Ki =
p1p2τ
k Kp =
−(p1+p2)τ−1
k
(3.9)
Es sintonitza el controlador posicionant a 45o els pols complexes conjugats del sistema en llaç tancat
i es vol obtenir una constant de temps τ ′ que sigui K vegades més petita que la constant de temps τ
intrínseca a la planta (donada en funció dels valors de R i L). Imposant aquestes dues condicions s’obté:
p1 =
−K
τ + j
K
τ p2 =
−K
τ − jKτ (3.10)
p1p2 =
2K2
τ2 − (p1 + p2) = 2Kτ (3.11)
Aleshores, es poden calcular els paràmetres del controlador únicament fixant el valor del paràmetre K de
l’expressió 3.12, donat que k i τ són valors de la planta.
Ki =
2K2
τk Kp =
2K−1
k
(3.12)
Es pot deduir a partir de les equacions 3.6 i 3.12 que el factor d’esmorteïment ξ un cop posicionats els
pols a 45o és de 1√
2
, donant un sobrepuig màxim teòric a la resposta a un graó de:
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Mp (%) = e
−ξpi√
1−ξ2 = 4, 32% (3.13)
De totes maneres, cal tenir present que l’expressió 3.13 no contempla el fet de tenir un zero al sistema,
és a dir, és per un sistema de segon ordre com:
H (s) =
ω2n
s2 + 2ξωns+ ω2n
(3.14)
En el cas que ens ocupa, seria:
H (s) =
k·Ki
τ
s2 +
k·Kp+1
τ s+
k·Ki
τ
(3.15)
L’addició d’un zero al sistema comporta que el sobrepuig sigui major i disminueix el temps de pujada.
La figura 3.3 presenta l’efecte d’incorporar un zero al sistema. S’han representat les respostes a un graó
unitari dels sistemes 3.6 i 3.15 suposant un valor de K = 20 i agafant els valors de resistència i inductància
del muntatge experimental. S’ha vist que els resultats obtinguts concorden amb els esperats segons [8].
Step Response
Time (sec)
A
m
p l
i t u
d e
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
x 10-3
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
1.2
1.4
System: Resposta a un gráo unitari d'un sistema de segon ordre amb un zero
Peak amplitude: 1.2
Overshoot (%): 19.8
At time (sec): 0.000731
System: Resposta a un graó unitari d'un sistema de segon ordre sense zero
Peak amplitude: 1.04
Overshoot (%): 4.32
At time (sec): 0.00146
 
 
Resposta a un graó unitari d'un sistema de segon ordre sense zero
Resposta a un gráo unitari d'un sistema de segon ordre amb un zero
Figura 3.3: Comparació entre les respostes a un graó unitari d’un sistema de segon ordre sense cap zero i amb
un zero addicional.
En temps discret cal aplicar la transformació bilineal (equació 3.16) a l’equació 3.3[9], obtenint així:
s = 2T
z−1
z+1 (3.16)
Gc (z) =
(Kp+KiT2 )z+(−Kp+
KiT
2 )
z−1 (3.17)
on T és el temps de mostreig, en aquest cas, com que s’executa l’algorisme a una freqüència de 20 kHz,
T = 50µs.
En quant al llaç exterior, el de control de la tensió de bus, per sintonitzar el seu controlador PI s’ha
tingut en compte que la freqüència de tall del controlador ha de ser menor que la freqüència de tall del
controlador del llaç interior, habitualment es situa al voltant d’una dècada per sota [10]. El fet que el
llaç interior sigui més ràpid fa que les pertorbacions que puguin afectar a aquest siguin eliminades i no
afectin al llaç exterior. La freqüència de tall del controlador és:
ftall =
Ki
2piKp
(3.18)
Quan el rectificador actiu es posi en funcionament, el condensador del bus de contínua ha d’estar pre-
carregat al valor màxim de la tensió de xarxa (325V). Aleshores, en el moment d’activar-se, la sortida de
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la part integral del controlador és zero i només hi ha contribució de la part proporcional [10]. El valor
del paràmetre proporcional del controlador de la tensió de bus es pot calcular com:[
(V ∗d )
2 − (Vd)2
]
Kp = i
∗
dmax (3.19)
on V ∗d és la consigna de tensió del bus de contínua, Vd és la tensió del bus de contínua i i
∗
dmax
és la
màxima consigna de corrent directe que pot donar el controlador del llaç de tensió, la qual ve limitada
per la potència del convertidor. Aleshores, a partir de l’expressió 3.18 i l’equació 3.19 i fixant la freqüència
de tall del controlador es poden calcular els seus paràmetres proporcional i integral.
3.4 Control del convertidor amb xarxa desequilibrada
En presència de desequilibris a la xarxa elèctrica, l’aparició d’una component de tensió inversa causa una
oscil·lació de la tensió del bus de contínua al doble de la freqüència de xarxa i incrementa la potència
reactiva fent que ja no sigui nul·la com es pretén.
Per tal de mantenir constant la tensió del bus i eliminar la component contínua de la potència reactiva
cal aplicar un control diferent a l’explicat a l’apartat 3.2. És necessari controlar tant les components
de seqüència positiva com les de seqüència negativa. A [11] es presenta una possible implementació del
control del convertidor per xarxes desequilibrades, es tracta d’utilitzar dos sistemes de referència síncrons
(SRF), tal i com s’ha fet pel “Double Synchronous Reference Frame PLL”, un per la seqüència positiva
girant en sentit contra-horari i un per la seqüència negativa que gira en sentit horari.
Cal recordar que en el SRF positiu la component positiva es veu com un nivell de contínua i la inversa
com una oscil·lació a 100 Hz. En canvi, al SRF negatiu la component positiva és la que es veu oscil·lant
a 100 Hz i la negativa com a contínua (veure equacions 2.23 i 2.24). Aleshores, si s’expressa el corrent en
coordenades del SRF positiu i s’elimina la component oscil·lant a 100Hz mitjançant un filtre “Notch”, es
té un nivell de contínua que representa la seqüència positiva. El mateix es fa per la seqüència negativa,
però al SRF negatiu. D’aquesta manera es pot controlar el corrent de seqüència positiva en el seu sistema
de referència com un nivell de contínua, fet que és fàcilment implementable amb controladors PI. D’igual
manera, la seqüència negativa es controla al seu SRF negatiu com un valor constant mitjançant el mateix
tipus de controlador.
L’equació 1.11 pot ser reescrita pel cas de tenir seqüència inversa de la tensió de xarxa, tot separant la
seqüència positiva de la negativa. D’aquesta manera es té:
d
dt
[
i+1d
i+1q
]
= −
[
R
L −ω
ω RL
][
i+1d
i+1q
]
+
[
1
L 0
0 1L
][
V +1zd − V +1ld
V +1zq − V +1lq
]
(3.20)
d
dt
[
i−1d
i−1q
]
= −
[
R
L ω
−ω RL
][
i−1d
i−1q
]
+
[
1
L 0
0 1L
][
V −1zd − V −1ld
V −1zq − V −1lq
]
(3.21)
Les potències activa i reactiva poden ser escrites com [11]:
P (t) = P0 + Pc2 cos (2ωt) + Ps2 sin (2ωt)
Q (t) = Q0 +Qc2 cos (2ωt) +Qs2 sin (2ωt)
(3.22)
on
P0 = 1.5
(
V +1zd i
+1
d + V
+1
zq i
+1
q + V
−1
zd
i−1d + V
−1
zq i
−1
q
)
Pc2 = 1.5
(
V +1zd i
−1
d + V
+1
zq i
−1
q + V
−1
zd
i+1d + V
−1
zq i
+1
q
)
Ps2 = 1.5
(
V −1zq i
+1
d − V −1zd i+1q − V +1zq i−1d + V +1zd i−1q
)
Q0 = 1.5
(
V +1zq i
+1
d − V +1zd i+1q + V −1zq i−1d − V −1zd i−1q
)
Qc2 = 1.5
(
V +1zq i
−1
d − V +1zd i−1q + V −1zq i+1d − V −1zd i+1q
)
Qs2 = 1.5
(
V +1zd i
−1
d + V
+1
zq i
−1
q − V −1zd i+1d − V −1zq i+1q
)
(3.23)
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Observant l’equació 3.22 es veu que per mantenir constant la tensió del bus de contínua i per tant la
potència, cal que els coeficients Pc2 i Ps2 s’anul·lin. D’altra banda, per mantenir nul el valor mig de
la potencia reactiva cal que Q0 sigui zero, així es tindrà factor de potència unitari en valor mig. En
funció d’aquests objectius es fixen les consignes de corrent. Degut als graus de llibertat del sistema,
únicament és possible fixar una de les dues variables i s’ha considerat prioritari fixar que la potència
activa sigui constant. Així, la potència reactiva pot presentar oscil·lacions en estat estacionari (Qs2 i Qc2
no s’anul·len). Les consignes de corrent vénen donades per:
i+1d (t)
i+1q (t)
i−1d (t)
i−1q (t)
 =
2P0
3D

V +1zd
V +1zq
−V −1zd
−V +1zq
 (3.24)
on
D =
[(
V +1zd
)2
+
(
V +1zq
)2]
−
[(
V −1zd
)2
+
(
V −1zq
)2]
(3.25)
i es suposa que D 6= 01. La figura 3.4 presenta l’esquema de control utilitzada en presència de desequilibris
a la xarxa elèctrica.
Figura 3.4: Estructura del control del convertidor per xarxa desequilibrada.
A la figura 3.4 es pot veure que també s’ha dut a terme un desacoblament entre eixos, d’una banda entre
d+1 i q+1 i d’altra banda entre d−1 i q−1. D’aquesta manera la sintonització dels quatre controladors
PI del llaç de corrent es pot fer de la mateixa manera que s’ha explicat a l’apartat 3.3. A més a més,
a [11] es justifica la no dependència entre eixos de seqüència positiva i de seqüència negativa. Pel con-
trolador del llaç de tensió del bus de contínua també es segueix el mateix criteri que anteriorment, és
a dir, situar la seva freqüència de tall almenys una dècada per sota de la dels controladors del llaç interior.
Com a inconvenients d’aquest tipus de control cal destacar, d’una banda, que no es té un control inde-
pendent de la potència activa i reactiva, és a dir, no es pot fixar el factor de potència amb el qual es vol
treballar. D’altra banda, per un tipus de desequilibri no permet compensar les oscil·lacions de potència
activa, això passa quan l’amplitud de les tensions de xarxa de seqüència directa és igual a les d’inversa.
1Aquest control no seria vàlid per desequilibris de tensió on la component directa de la tensió de xarxa i la inversa siguin
iguals.
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Finalment, és important remarcar que en aquest cas s’utilitza el sistema de sincronització amb la xarxa
basat en el doble sistema de referència (DSRF-PLL). D’aquesta manera, a més a més d’obtenir l’angle
estimat de la xarxa també s’obtenen els valors mitjans (un cop passats pels filtres passa-baixos del PLL)
de les tensions de xarxa expressades en els eixos dq+1 i dq−1.
3.4.1 El filtre “Notch”
El filtre “Notch” utilitzat es basa en un “All pass filter” (APF), un tipus de filtre que presenta la carac-
terística següent: el guany no s’altera en tot l’espectre freqüencial, però en quant a la fase, retarda 180o
el senyal en una freqüència determinada (dins un cert marge), tot deixant la resta de l’espectre inalterat
sempre que es treballi amb senyals periòdics [3]. La figura 3.5 presenta el diagrama de Bode en magnitud
i fase d’un APF amb una freqüència de tall fc.
fc f (Hz)
fc f (Hz)
Guany 
(dB)
0 dB
0º
Fase (º)
180º
360º
Figura 3.5: Diagrama de Bode en magnitud i fase d’un APF.
Així, tal i com mostra la figura 3.6 si es suma un senyal amb ell mateix després d’haver passat per un
APF, la freqüència de tall (fc) s’elimina de l’espectre i es té un filtre “Notch”. En canvi, si es resten els
senyals, les parts no desfasades s’anul·len i la desfasada 180o queda intacte, obtenint així un filtre passa
banda. Es veu doncs, que únicament canviant un signe d’una operació, es tenen dos tipus de filtres molt
utilitzats. Aquesta característica fa que es pugui estalviar molt temps de càlcul dins el DSP.
Figura 3.6: Diagrama de blocs dels filtres “Notch” i passa banda basats en un APF.
Els paràmetres que caracteritzen l’APF són:
φ1 =
2pifc
fs
− pi2
sinφ2 =
1−tan( β2 )
1+tan( β2 )
(3.26)
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on β = 2piAfs , fc és la freqüència de tall del filtre, fs és la freqüència de mostreig i A és l’ample de banda
del filtre (diferència entre les freqüències on la magnitud és -3 dB, veure figura 3.7).
Figura 3.7: Diagrama de Bode de la magnitud d’un filtre “Notch”.
3.5 Modulació vectorial SVPWM
Per tal de sintetitzar les tensions de sortida del convertidor s’ha utilitzat la tècnica de modulació vectorial
SVPWM. Aquesta tècnica es basa en la representació vectorial de les tensions desitjades i a partir d’uns
estats concrets del convertidor, obtinguts en funció de l’estat de cada interruptor, es pot sintetitzar la
tensió que es vol. A l’apèndix F s’explica amb més detall aquesta tècnica.
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Capítol 4
Simulacions
En aquest capítol es mostren els resultats obtinguts per simulació. En primer lloc es presenten alguns dels
models implementats que han permès simular el comportament del sistema. A continuació es presenten
els resultats de les simulacions per xarxa equilibrada. Finalment, es presenten els resultats obtinguts
en presència de desequilibris a la xarxa elèctrica, tot comparant les diferències entre aplicar un control
únicament en els eixos del sistema de referència síncron positiu o tenint en compte també el sistema
negatiu.
4.1 Model del sistema
Per tal de simular el comportament del sistema de sincronització amb la xarxa així com del sistema de
control del convertidor trifàsic, s’ha desenvolupat un model amb l’eina Simulink R© del programa Matlab R©.
Concretament s’ha fet servir la versió educacional R2009b. La figura 4.1 presenta el model de la part
física del sistema, és a dir, del conjunt format per la xarxa, les inductàncies d’acoblament, el convertidor,
el condensador del bus de contínua i la càrrega connectada a ell i el processador digital de senyal.
Idc_PV: positiu del Condensador del bus a la càrrega Rload
Idc_inv: positiu del convertidor al condensador  (rectificador)
Iabc_inv: positiu de la xarxa al convertidor (rectificador)
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Figura 4.1: Esquema de blocs del model del sistema simulat.
És important destacar en aquest moment que tal i com s’ha connectat la inductància d’acoblament en
relació a les tensions de xarxa i de convertidor, el sentit positiu del corrent altern és de la xarxa al con-
vertidor, és a dir, funcionant com a rectificador. Es pot veure també com al DSP s’entren les variables
que provenen de les lectures de les sondes i ens dóna el cicle de treball dels IGBTs, els quals són aplicats
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al model promitjat del convertidor per obtenir la tensió imposada per ell.
A continuació es presenten els diagrames de blocs que s’han implementat per poder simular el compor-
tament del sistema, únicament es mostren els dels elements més destacats, el conjunt total de models es
pot veure a l’apèndix G.
4.1.1 Model del convertidor
El model promitjat del convertidor que s’ha presentat a l’apartat 1.5 presenta l’esquema de blocs de
la figura 4.2. Es pot veure com les tensions compostes s’obtenen a partir de la diferència de tensions
entre fases (referides al negatiu del bus de contínua), mentre que les tensions simples s’obtenen tenint en
compte la diferència de tensió entre el punt neutre de la xarxa (n) i el negatiu del bus de contínua (N),
a partir de l’equació 4.1 (veure apèndix C).
VconvAC_comp
3
VconvAC_simp
2
Iconv_bus
1
 2/3 -1/3 -1/3
-1/3  2/3 -1/3
-1/3 -1/3  2/3
* u
 1 -1  0
 0  1 -1
-1  0  1
* u
Vbus
3
Iabc
2
Dabc
1
Figura 4.2: Esquema de blocs del model promitjat del convertidor trifàsic.

Vlan
Vlbn
Vlcn
 =

2
3 − 13 − 13
− 13 23 − 13
− 13 − 13 23


VlaN
VlbN
VlcN
 (4.1)
Cal tenir present, tal i com s’explica a l’apèndix C, que aquest model serveix únicament pels tipus de
desequilibris que tinguin una component homopolar nul·la.
4.1.2 Model de la inductància d’acoblament
A partir del sentit del corrent i polaritat de tensió fixats a la figura 4.3(a) s’obté l’equació 4.2 que modela
el comportament de la inductància d’acoblament (L), considerant també l’efecte de la seva resistència
paràsita (R).
Vi − Vo = LdIL
dt
+RIL (4.2)
4.1.3 Model del condensador del bus de contínua
La figura 4.4(a) presenta els sentits de corrent i polaritat de tensió fixats per obtenir l’equació 4.3 que
modela el comportament del condensador del bus de contínua (C).
Ii − Io = Ic
Ic = C
dVc
dt
(4.3)
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Figura 4.3: (a) Esquema elèctric de la inductància d’acoblament amb la seva resistència paràsita en sèrie i (b)
esquema de blocs del model de la inductància.
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Figura 4.4: (a) Esquema elèctric del condensador del bus de contínua i (b) esquema de blocs del model del
condensador.
4.1.4 Model de la xarxa elèctrica
Per modelar el comportament de la xarxa elèctrica s’ha tingut en compte que es volien generar desequi-
libris i sots de tensió per tal d’analitzar el comportament del sistema de sincronització i del control del
convertidor. En primer lloc, s’ha fet un estudi bàsic sobre la caracterització dels sots de tensió, el qual
es pot veure a l’apèndix E. A partir d’aquests coneixements s’ha fet el model de la xarxa elèctrica amb
l’opció de funcionar com a generador de sots de tensió. La figura 4.5 presenta l’aspecte extern d’aquest
model i les seves opcions de configuració.
[Fita_xarxa]
[Vsimp_xarxa]
[Vcomp_xarxa]
Generador de sots
V_simpl
V_comp
Angle
Tensions_simples
Tensions_compostes
Angle_Xarxa
(a) (b)
Figura 4.5: (a) Aspecte exterior del model de la xarxa elèctrica amb l’opció de funcionament com a generador
de sots i (b) les seves opcions de configuració.
4.2 Resultat de les simulacions
En aquest apartat es mostren els resultats obtinguts de simular el comportament del rectificador actiu
amb el seu sistema de control. S’ha avaluat el seu funcionament tant amb xarxa equilibrada com dese-
quilibrada, tot verificant la validesa dels sistemes de control presentats als apartats 3.2 i 3.4. Els valors
d’inductància i resistència paràsita són els utilitzats en el muntatge experimental, a part de la càrrega de
contínua que s’ha utilitzat una resistència de 140Ω.
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4.2.1 Simulació del comportament del rectificador actiu per xarxa equilibra-
da
En aquest primer cas s’ha utilitzat el sistema de control de l’apartat 3.2, el model implementat del qual es
pot veure a l’apèndix G. Primerament s’ha estudiat la resposta del llaç de corrent. La figura 4.6 mostra
les consignes de corrent i els corrents reals expressat en el sistema de referència síncron (dq) en produir-se
un canvi en la consigna de corrent directe de 4,5A a 6A en l’instant 0,8 segons. Es pot observar com
en variar el corrent directe, el corrent en quadratura gairebé no es veu afectat gràcies al desacoblament
entre eixos que s’ha implementat.
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Figura 4.6: Tensions de xarxa i corrents de fase per un canvi de consigna del corrent directe de 4,5A a 6A.
La figura 4.7(a) presenta els resultats d’aquest canvi de consigna de corrent directe en quant a la variació
de la tensió del bus i dels corrents de fase. Cal destacar que els corrents s’han multiplicat per un factor
de 15 per poder comparar en un mateix gràfic la relació entre tensions simples i corrents. Es pot observar
com en augmentar el corrent directe, la tensió del bus de contínua augmenta i l’amplitud dels corrents de
fase augmenta de 67,5A a 90A (tenint en compte el factor de 15 i recordant que la transformació de Park
utilitzada conserva el mòdul). Es pot veure també que el factor de potència és unitari ja que els corrents
i les tensions simples estan en fase. Això és degut a la consigna nul·la de corrent en quadratura. A la
figura 4.7(b) es presenta una ampliació d’aquest gràfic per veure amb més detall la relació entre tensions
i corrents. Finalment, es pot veure com en aquest cas el convertidor està funcionant com a rectificador
actiu, és a dir, absorbint potència de xarxa per carregar el bus de contínua. Els corrents estan en fase amb
la tensió simple de xarxa donat que el sentit positiu de corrent s’ha definit treballant com a rectificador.
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Figura 4.7: (a) Relació entre tensions simples de xarxa, corrents de fase i tensió del bus de contínua per un
canvi de consigna del corrent directe i (b) gràfic ampliat de les tensions simples de xarxa i dels corrents de fase.
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En quant al control complet del sistema, és a dir, controlant la tensió del bus de contínua, la figura 4.8
presenta els resultats obtinguts quan es produeix un canvi de consigna de la tensió del bus de contínua.
Concretament es passa d’una consigna de 400V a 450V en l’instant t = 1 segon. S’observa com en un
temps aproximat de 40 ms s’assoleix la tensió consigna. El corrent directe ha d’augmentar per tal de
poder injectar més potència al bus de contínua i així elevar la seva tensió. Es pot veure també com el
factor de potència continua essent unitari donat que un canvi en la consigna de la tensió no afecta al
corrent en quadratura, el qual controla la potència reactiva que s’absorbeix o injecta a la xarxa.
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Figura 4.8: Tensions de xarxa, corrents de fase i tensió de bus per un canvi de consigna de la tensió del bus de
contínua.
En canvi, si es manté la consigna de tensió a un valor constant de 450V i es produeix un canvi de consigna
de corrent en quadratura, la tensió no varia però el factor de potència ja no és unitari. Les figures 4.9(a) i
4.9(b) presenten aquests resultats. S’aprecia la diferència de donar una consigna de corrent en quadratura
nul·la, positiva (comportament capacitiu) o negativa (comportament inductiu). Els corrents també estan
multiplicats per un factor de 15.
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Figura 4.9: (a) Relació entre tensions simples de xarxa, corrents de fase i tensió del bus de contínua per un
canvi de consigna del corrent en quadratura de 0 a 2A i (b) de 2 a -2A.
La figura 4.10 mostra la relació entre corrents de fase i tensions simples quan el sistema es comporta
com a inversor. Simplement cal fixar que el corrent que anteriorment anava del condensador del bus de
contínua a la càrrega, ara s’injecti al bus (seria el cas, per exemple, d’un panell fotovoltaic que injectés
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potència activa al bus). S’observa com en aquest cas, fins a l’instant 0,3 segons els corrents i les tensions
de xarxa estan en oposició de fase, és a dir, s’està injectant potència cap a la xarxa. A partir d’aquest
instant s’ha donat un canvi de consigna del corrent en quadratura de 0 a 2A, obtenint així uns corrents
desfasats respecte la tensió de xarxa.
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Figura 4.10: Tensions de xarxa i corrents de fase per un canvi de consigna del corrent en quadratura de 0 a 2A
operant com a inversor.
4.2.2 Simulació del comportament del rectificador actiu per xarxa desequili-
brada
En primer lloc, si es presenta un desequilibri de tensions a la xarxa i es controla el rectificador actiu com
fins ara per tal que mantingui la tensió del bus de contínua a un valor constant de 400V, s’obtenen els
resultats següents.
A la figura 4.11(a) es mostra el desequilibri originat en l’instant 0,2 segons, amb una duració de 5 períodes
de la tensió de xarxa. Concretament es tracta d’un sot tipus C amb una tensió nominal de V=0,4 al qual
correspon una seqüència positiva de 160V i una de negativa de 70V (valor eficaç entre fases). A 4.11(b)
s’observa com apareix una oscil·lació de 100 Hz en el valor de la tensió del bus, que tot i no ser d’un
valor molt elevat (±1,4V), les fluctuacions de potència activa sí que ho són (al voltant del ±50% sobre
la mitjana de potència que s’està entregant a la càrrega). A més a més, per aquesta situació s’observa
que els corrents estan distorsionats i no es té factor de potència unitari tal com es fixa amb la consigna
del corrent en quadratura (veure figura 4.11(c)). Per últim, es mostra la comparació entre l’angle real i
l’estimat pel DSRF-PLL per tal de veure que es sincronitza perfectament amb la xarxa al cap d’un període.
S’observa doncs que aquest sistema de control no presenta el resultats desitjats en presència d’un sot de
tensió desequilibrat. A continuació es simula l’altre sistema de control que contempla la presència de la
seqüència inversa i s’avalua si el seu ús millora aquests resultats.
En aquest cas s’utilitza l’esquema de control de la figura 3.4, el model implementat del qual es pot veure
a l’apèndix G. S’ha simulat el seu comportament funcionant com a rectificador actiu per tal de comparar
els resultats amb el control anterior. Òbviament, s’ha creat el mateix sot de tensió i s’ha donat la mateixa
consigna de tensió del bus de contínua.
La figura 4.12 presenta els resultats obtinguts. S’ha simulat un sot durant 0,2 segons, per això que algunes
de les gràfiques no mostren tot el temps complet de sot per tal de visualitzar-se millor. La comparació
entre l’angle real i l’estimat pel DSRF-PLL no s’ha representat en aquest cas ja que s’obté el mateix
resultat que abans (es tracta del mateix sot i dels mateixos paràmetres del sistema de sincronització).
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Figura 4.11: (a) Tensions simples de xarxa, (b) tensió del bus de contínua, (c) corrents de fase, (d) tensions en
referència síncrona dq, (e) potència activa i (f) comparació entre l’angle real i l’estimat mitjançant el DSRF-PLL
en presència d’un sot de tensió desequilibrat i fent un control únicament en referència síncrona positiva.
Es pot observar a la figura 4.12(b) com s’ha aconseguit reduir l’amplitud de les oscil·lacions de la tensió del
bus de contínua fins a ±0,3V, obtenint així una variació de la potència activa del ±9% sobre la potència
mitjana que consumeix la càrrega (veure figura 4.12(e)). Es pot veure com es pot reduir l’oscil·lació del
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bus de contínua tot consumint corrents que continguin seqüència inversa. Al mateix temps s’observa com
aquests corrents no presenten la distorsió que es tenia pel cas de fer un control únicament en la referència
síncrona positiva. Finalment, les figures 4.12(d) i (f) mostren les tensions de xarxa en les referències
síncrones positiva i negativa. S’observa com les dues presenten oscil·lacions al doble de la freqüència de
xarxa i es veu la relació entre tensions de seqüència positiva i negativa.
D’una banda, la tensió de seqüència positiva (~V +1z ) del sot correspon al valor mig de la component en
l’eix directe en la referència positiva i a l’amplitud de les oscil·lacions en la referència síncrona negativa.
D’altra banda, la tensió de seqüència inversa (~V −1z ) correspon al valor mig de la component en l’eix
directe en la referència negativa i a l’amplitud de les oscil·lacions en la referència síncrona positiva.
~V +1z = 160
√
2
3 = 130, 6V
~V −1z = 70
√
2
3 = 57, 2V
(4.4)
Es pot veure que en aproximadament dos cicles de la tensió de xarxa s’assoleix el règim estacionari. El
transitori que presenta ve degut, en part, pel retard que incorporen els filtres “Notch”. D’altra banda,
s’aconsegueix reduir considerablement l’arrissat de la tensió de contínua tot consumint corrents sinusoï-
dals desequilibrats.
Per millorar la dinàmica del sistema es podria pensar en un altre mètode de separació entre els corrents
de seqüència directa i els d’inversa, de manera que no fos necessària l’utilització d’aquests filtres. Una
altra manera de fer-ho, per exemple, és el que es coneix com “Delayed Signal Cancellation” [12].
Finalment, es podria implementar un altre tipus de control que permeti tenir un control independent
de la potència activa i la reactiva, fet que permetria funcionar correctament en totes les condicions que
marqués la futura normativa en quant a comportament de les fonts d’energia renovables en presència de
desequilibris a la xarxa elèctrica.
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Figura 4.12: (a) Tensions simples de xarxa, (b) tensió del bus de contínua, (c) corrents de fase, (d) tensions en
referència síncrona positiva, (e) potència activa i (f) tensions en referència síncrona negativa en presència d’un
sot de tensió desequilibrat i fent un control tant en referència síncrona positiva com negativa.
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Capítol 5
Descripció del muntatge experimental
En aquest capítol es descriu el muntatge experimental que s’ha fet per poder avaluar els resultats obtinguts
de simulacions. En primer lloc es presenta un esquema global del sistema per tal de situar cada un dels
elements dins el conjunt. A continuació es fa una descripció de cada un dels elements que componen el
muntatge. Finalment es presenten imatges del muntatge dut a terme.
5.1 Esquema global del muntatge
La figura 5.1 mostra un esquema del muntatge experimental que s’ha dut a terme. Cal dir que és una
visió molt simplificada de la realitat, simplement s’ha pretès donar una idea dels principals elements que
componen el muntatge i la interconnexió entre tots ells.
L’equip principal d’aquest muntatge és el convertidor trifàsic, el qual per una banda està connectat a
la xarxa elèctrica (en realitat però, la tensió s’obté a la sortida d’un autotransformador per motius que
posteriorment s’explicaran) a través de les inductàncies d’acoblament i, per l’altra banda, està connectat
a un bus de contínua que alimenta una resistència de càrrega.
La placa de control que es representa a l’esquema s’utilitza per donar els senyals d’obertura i tancament
als “drivers” dels IGBTs del convertidor, també processa les dades de les mesures que fan les sondes de
tensió i corrent, entre altres funcions. Aquesta placa es comunica amb el convertidor a través d’una altra
placa d’adaptació que s’ha hagut de construir expressament per aquest projecte (veure apartat 5.4).
Un altre element indispensable per poder realitzar el control del convertidor és la lectura de magnituds
elèctriques del sistema. En aquest muntatge es disposa de dues sondes de tensió, muntades cadascuna
sobre una placa diferent, i dues sondes de corrent. Els senyals de mesura vénen representats en aquest
esquema amb el color verd.
L’alimentació de la placa de control, dels “drivers” dels IGBTs, dels circuits integrats de la placa d’adap-
tació i de les sondes de mesura es fa a través d’extreure diverses tensions de la placa d’alimentacions, tal i
com es veurà als següents apartats. A l’esquema s’ha representat els diferents senyals d’alimentació amb
el color vermell. Finalment, dos elements molt importants són la protecció elèctrica del sistema i les co-
municacions. La protecció del sistema es fa mitjançant un magnetotèrmic trifàsic situat a l’entrada de la
tensió que prové de l’autotransformador. Les comunicacions entre l’ordinador i la placa de control es fan
per la interfície JTAG a través d’un cable USB. El cable de comunicació amb l’ordinador és representat
a l’esquema amb el color blau.
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Figura 5.1: Esquema global del muntatge realitzat.
5.2 Placa de control
La placa de control utilitzada en aquest muntatge va ser fabricada al CITCEA-UPC per anteriors aplica-
cions. La figura 5.2 mostra una imatge d’aquesta placa amb les parts principals enmarcades en diferents
colors. Aquests elements principals són els que s’expliquen a continuació.
• DSP: el processador digital de senyal és el nucli de la placa de control. Es tracta del DSP
TMS320F2808 de Texas Instruments, del qual es poden veure les seves característiques a l’apèndix
H. Apareix destacat en un requadre de color vermell a la figura 5.2.
• ADC: conversor de senyals analògics a digitals. En aquest cas serveix per poder adquirir els senyals
de mesura de les sondes i poder-ne fer el seu tractament al DSP. Els senyals analògics d’entrada al
DSP han de ser senyals analògics amb un rang d’entrada de 0 a 3 V, però els senyals que provenen
de les sondes de corrent i tensió tenen un rang de 0 a 5 V pels unipolars i de 0 a ±5 V pels bipolars.
El que es fa en aquesta part de la placa de control, doncs, és adaptar els rangs de tensió mitjançant
amplificadors operacionals. Aquesta placa té set entrades bipolars i tres entrades unipolars. La
part de la placa de control que conté els components de l’ADC apareix destacada en un rectangle
lila a la part inferior de la figura 5.2.
• DAC: conversor de senyals digitals a analògics. Permet visualitzar els senyals que es desitgin a
l’oscil·loscopi. Aquest model és un DAC de 12 bits de resolució i 4 canals. Veure rectangle taronja
a la figura 5.2.
• PWM: són els senyals que s’envien als “drivers” dels IGBT per tal d’ordenar la seva obertura o
tancament. Veure rectangle negre a la figura 5.2. Es pot veure com s’ha substituït un circuit
integrat que hi havia per uns ponts, això es deu al fet que aquí hi havia un circuit que adaptava els
nivells de tensió a uns valors no aptes pels “drivers” de potència utilitzats. Aquest circuit integrat
és el que s’ha implementat a la placa d’adaptació construïda.
• Boot Config: permet seleccionar entre diferents modes de treball, com és ara, Flash, SCI, I2C,
entre altres. Les fonts de programa es seleccionen amb resistències en mode “pull-up” o “pull-down”.
El requadre groc de la figura 5.2, correspon a les resistències que permeten seleccionar el mode de
treball.
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• JTAG: interfície de comunicacions amb l’ordinador que permet programar el DSP així com depurar
els programes en temps real. Segueix l’estàndard de comunicacions JTAG i les recomanacions del
fabricant del DSP. El rectangle blau de la figura 5.2 mostra la filera de pins on es connecta l’emulador
explicat en un apartat posterior.
• Alimentació: ha de ser de 10 V a 34 V, recomanats 24 V. Aquesta tensió és convertida a la mateixa
placa de control a altres nivells de tensió requerits pel funcionament de diferents circuits integrats
de la placa. En el present projecte, aquesta alimentació se li passa a través del connector principal
de la placa (situat a la part dreta de la figura 5.2) el qual la connecta amb la placa d’adaptació.
Figura 5.2: Imatge de la placa de control utilitzada pel muntatge experimental amb les seves parts principals
destacades.
5.3 El convertidor trifàsic
El convertidor trifàsic s’ha implementat utilitzant un mòdul integrat SKiiP 132 GDL 120-412CTVU(E)
del fabricant Semikron, aquest és un dels equips disponibles al laboratori i útil per l’aplicació desitjada.
Es tracta d’un pont de tres branques de dos IGBTs cadascuna, també disposa d’una quarta branca amb
un sol IGBT que no ha estat utilitzada per aquest projecte, però que per altres aplicacions pot ser uti-
litzat, per exemple, com a branca de frenat.
Un dels avantatges d’aquest equip és que porta integrats els semiconductors de potència, el dissipador
de calor i els “drivers” dels semiconductors. A més a més, aquest model també disposa d’un sensor de la
temperatura del substrat ceràmic dels IGBTs, mesura de la tensió del bus de contínua i proteccions contra
sobretensions, sobrecorrents, curtcircuits i sobretemperatura. També pot mesurar el corrent del costat
d’alterna, però aquesta mesura no s’ha utilitzat en aquest projecte per qüestions de resolució, ja que el
rang de corrent que pot mesurar és massa elevat per les condicions de treball del prototip implementat.
Les característiques més destacades d’aquest equip es resumeixen a la taula 5.1, aquests valors són donats
per temperatura del dissipador (ambient) de 25oC.
Cal destacar que si s’alimenta el mòdul SKiiP a una tensió contínua no regulada de 24 V, aleshores es pot
disposar d’una tensió regulada de 15 V al connector de sortida de l’equip. Aquesta tensió és utilitzada
com a alimentació d’un circuit integrat adaptador de nivells de tensió que serà descrit a continuació.
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Característica Valor màxim Unitat
Corrent de col·lector nominal Ic 150 A
Tensió col·lector-emissor amb base-emissor curtcircuitats VCES 1200 V
Tensió del bus de contínua 900 V
Tensió d’alimentació requerida 24 V
Taula 5.1: Taula de característiques del mòdul de potència SKiiP.
La figura 5.3 mostra una vista del mòdul de potència SKiiP, també es pot apreciar el bus de contínua
connectat a ell i que s’explicarà més endavant.
Figura 5.3: Imatge del convertidor SKiiP 132 GDL 120-412CTVU(E) del fabricant Semikron.
Per tal de comunicar el mòdul de potència amb la placa de control, s’ha hagut de construir una placa
d’adaptació que es presenta al següent apartat. A la figura 5.3 es pot observar el cable pla que comunica
els “drivers” del convertidor amb la placa d’adaptació.
5.4 Placa d’adaptació
La placa de control utilitzada en aquest projecte necessita ser adaptada a la part de potència del sistema,
és per això que ha estat necessari dissenyar i construir una placa d’adaptació. El disseny del “layout”
d’aquesta placa s’ha fet amb el programari OrCAD i la seva implementació física s’ha dut a terme
al laboratori mitjançant el procés d’insolació d’una placa fotosensible. Els motius principals que fan
necessària la construcció d’aquesta placa són els següents:
• Cal adaptar els nivells de tensió de les sortides del DSP, que són de 0 a 3,3 V, a la tensió de 15 V
que admeten els “drivers” dels semiconductors de potència.
• Cal gestionar els senyals d’error del convertidor per tal d’interpretar-los correctament al DSP.
• S’ha d’adreçar els senyals analògics de mesura de temperatura i tensió de bus disponibles al con-
nector del SKiiP cap a la placa de control per tal de poder-ne fer la conversió a valors digitals i així
poder-los tractar amb el DSP.
D’una banda, per solucionar les diferències entre nivells de tensió cal utilitzar un circuit integrat que
adapti els senyals del DSP als dels “drivers”, en aquest cas s’ha emprat el MC14504B. L’alimentació d’a-
quest circuit integrat (+5 V) prové de la placa de control a través d’un connector. Les entrades a aquest
circuit són els senyals del DSP que forcen l’obertura o tancament de cada un dels semiconductors de
potència, mentre que a la seva sortida hi ha aquests mateixos senyals però expressats al nivell de tensió
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requerit pels “drivers”.
D’altra banda, cal gestionar els diferents senyals d’error que es tenen al connector del convertidor. Entre
altres errors, el mòdul SKiiP té una sortida d’error per cadascuna de les branques, els quals presenten
un nivell lògic alt quan es detecta un error. Degut al disseny existent de la placa de control, cal sumar
aquests tres errors i dissenyar un circuit per tal que en cas de produir-se un error, al pin corresponent
del DSP es vegi un nivell lògic baix i s’il·lumini un LED que s’ha incorporat a aquesta placa d’adaptació.
D’aquesta manera es fa més visual la detecció d’un error present i es pot detectar de quina branca prové.
El circuit de tractament de l’error és el que es mostra a la figura 5.4. Cal dir que el senyal d’error de
temperatura no es tracta en aquest circuit sinó que està disponible a un connector de la placa d’adaptació
en cas que fos necessari introduir-lo al DSP, de totes maneres per aquest projecte no s’ha utilitzat.
PLACA D’ADAPTACIÓ ENTRE PLACA DE CONTROL (SUSHI) I 
HARDWARE POTÈNCIA (SKIIP) 7 / maig / 2010 
 
Així, s’ha pos t una R=150 Ω (0,125W 1% SMD 0805) 
 
 
A continuació s’haurà de fer un esquema per SUMAR els errors en un de sol i portar aquesta 
senyal a l’entrada del DSP Driver_error. 
 
 
4. CONNECTORS ENTRADA/SORTIDA SENYALS ENTRE LES DUES PLAQUES I LEVEL 
SHIFTER 
Les senyals BR1_BOT fins a BR3_TOP provenen de les sortides GPIO del DSP (l’integrat U15 
de la SUSHI està curtcircuitat!!).  
El level shifter s’utilitza per canviar els nivells de tensió entre els CMOS del DSP i els TTL del 
SKiiP. Al level shifter, quan MODE=+5V, INPUT és TTL, OUTPUT és CMOS. Això diu el 
datasheet, però nosaltres passem de INPUT=3,3V (que vénen del DSP) a OUTPUT=15V que 
van cap a SKiiP. Pot ser que CMOS arribi fins a 15V? 
Al connector FlatCable (amb extractors) hi arriben tots els cables provinents del SKiiP, a 
partir d’aquí es treuen les senyals d’errors, mesures de temperatura i tensió del bus, 
15V_SKiiP...cap on faci falta. 
Les resistències de Pull‐down serveixen per protecció en cas de trencar‐se algun dels 
cables entre plaques perquè quedi connectat a massa i no flotant. 
 
Q1
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Q2
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R3
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ERROR HB1 OUT
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LED_RED_0805
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ERROR HB2 OUT
ERROR HB3 OUT
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R18
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Comentari [M2]: Això diu el datasheet,  
per nosaltres que és entrada i què sortida? 
Quadra? 
Figura 5.4: Circuit pel tractament dels errors de cadascuna de les branques del convertidor.
Els senyals analògics de mesura de tensió de bus i de temperatura que proporciona el mòdul SKiiP són
enviats a la placa d’adaptació a través d’un connector, d’aquest són dirigits, sense cap tipus de tracta-
ment, a través de pistes de la placa d’adaptació a un altre connector que uneix la placa d’adaptació amb
la de control.
Finalment, aprofitant la construcció d’aquesta placa d’adaptació, s’ha pretès concentrar en ella tots els
connectors de les diferents alimentacions i dels senyals de mesura de les sondes de corrent i tensió. És per
això que a aquesta placa es fa arribar l’alimentació de 24 Vdc no regulats i 0−±15Vdc regulats provinents
de la font d’alime ta ió. El primer s’utilitza per alimentar els “drivers” dels semiconductors del conver-
tidor i la placa de control, m ntre qu el segon és per alimentar les sondes de mesura de corrent i tensió.
D’aquesta manera es fa més fàcil fer arribar els senyals de mesura cap a la placa de control ja que s’ha
pogut fer a través del seu connector principal, tot i que també ha estat necessari disposar d’un connector
diferent pels s nyals connectats a les ent ades auxiliars de l’ADC de la placa de control. A més a més,
com que les sondes de t nsió i corrent utilitzades tenen sortida en corrent, cal incorporar unes resistències
de caiguda de tensió entre la lectura de les sondes i massa per poder entrar correctament aquests senyals
a la placa de control. Així doncs, aquestes resistències també han estat col·locades a la placa d’adaptació.
El resultat ha estat una placa de circuit imprès de dues cares. La figura 5.5 mostra una imatge de les
dues cares de la placa d’adaptació. La figura 5.6 mostra una imatge de la placa d’adaptació amb les seves
parts destacades amb franges de diferents colors.
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(a) (b)
Figura 5.5: (a) Imatge de la cara superior de la placa d’adaptació i (b) la cara inferior.
Figura 5.6: Fotografia de la placa d’adaptació fabricada destacant les diferents parts.
5.5 Elements de mesura
Per tal de poder fer el control en llaç tancat del convertidor trifàsic cal disposar d’elements de mesura
que permetin realimentar el sistema. En aquest projecte cal disposar de lectures de tensions compostes,
corrents de fase i tensió del bus de contínua, no obstant això, aquesta última és mesurada pel SKiiP tal
i com s’ha comentat anteriorment. Quan la tensió del bus varia entre 0 i 900V, el senyal analògic donat
pel SKiiP varia entre 0 i 9V.
Així doncs, cal disposar només de sondes de tensió i corrent per mesurar les altres magnituds.
5.5.1 Sondes de corrent
Per tal d’escollir el tipus d’element de mesura de corrent s’ha tingut en compte que es necessiten uns
senyals a nivells admissibles pel convertidor d’analògic a digital (ADC) del DSP, un ample de banda
suficient i cal tenir aïllament galvànic entre la potència i el control.
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Les sondes d’efecte Hall compleixen amb aquests dos requeriments i són les que s’han triat per aquest
projecte. Aquest tipus de sondes proporcionen a la seva sortida un corrent proporcional al que passa a
través del nucli. Com que tenen sortida en corrent i no en tensió cal convertir el senyal de sortida a tensió
mitjançant unes resistències d’alta precisió que generen una caiguda de tensió proporcional al corrent,
d’aquesta manera poden ser introduïts correctament al DSP.
El model utilitzat en aquest muntatge és el LA 55-P de la marca LEM, amb un rang de 50 A que equivalen
als 50 mA a la sortida. Com que no es requereix un rang tan elevat, s’han donat tres voltes al primari
amb el conductor, d’aquesta manera aproximadament 16 A equivalen als 50 mA del secundari. Així
s’aconsegueix millorar la precisió. L’error típic d’aquestes sondes és del ±0, 65% del corrent nominal a
temperatura ambient de 25oC i alimentades correctament a ±15V . La taula 5.2 mostra les principals
característiques d’aquest model de sondes i la figura 5.7 una imatge d’una d’elles, on s’aprecien les 3
voltes que s’han fet al conductor del primari, així com els cables d’alimentació i mesura.
Característica Valor
Corrent de primari nominal (rms) 50 A
Corrent de secundari nominal (rms) 50 mA
Tensió d’alimentació ±12..15 V
Error a corrent nominal i 25oC ±0, 65%
Taula 5.2: Taula de característiques de la sonda de cor-
rent LA 55-P.
Figura 5.7: Imatge de les sondes de corrent LEM LA-55P utilitzades.
5.5.2 Sondes de tensió
La lectura de les tensions compostes es fa també amb una sonda d’efecte Hall, però en aquest cas de tensió.
Aquestes sondes llegeixen al seu primari un corrent limitat per resistències d’alt valor òhmic. El valor d’a-
questes resistències es tria en funció del valor màxim de tensió a llegir per tal que per aquest valor circuli
el límit de corrent pel primari, el qual és diferent per cada un dels dos models utilitzats en aquest projecte.
Per raons de disponibilitat al laboratori, s’ha utilitzat dues sondes de tensió diferents, una és el model
LV 25-P i l’altra el LV 25-P SP8, totes dues de la marca LEM. Quan la tensió al primari és la màxima
que poden llegir pel seu rang, la seva sortida en corrent és de 25 mA. Caldrà doncs col·locar també la
resistència adient de caiguda de tensió a la seva sortida per traduir la lectura de tensió a valors acceptables
d’entrada a la placa de control. L’alimentació dels dos models és la mateixa que la de les sondes de corrent,
( ±15V ) i els ve donada pel corresponent connector de la placa d’adaptació. Les seves característiques
principals es mostren a la taula 5.3.
La figura 5.8 presenta una fotografia de cadascuna de les dues sondes de tensió utilitzades al muntatge
experimental.
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Característica Valor màxim Valor màxim
LV 25-P LV 25-P SP8
Corrent de primari nominal 10 mA 6,7 mA
Corrent de secundari nominal 25 mA 25 mA
Tensió d’alimentació ±12..15 V ±12..15 V
Error a tensió nominal i 25oC ±0, 9% ±0, 8%
Resistència de primari a 25oC 55,2 kΩ 180 kΩ
Taula 5.3: Taula de característiques de les sondes de tensió LV 25-P i
LV 25-P SP8.
(a) (b)
Figura 5.8: (a) Sonda de tensió LV 25-P i (b) sonda tensió LV 25-P SP8.
5.6 Magnetotèrmic
La protecció elèctrica de la part de potència del muntatge es fa amb un magnetotèrmic trifàsic, dispositiu
que interromp el pas de corrent de les tres fases quan aquest supera un valor llindar. S’ha muntat sobre
un carril DIN per diferents motius: assegurar la seva fixació, facilitar certes modificacions en el muntatge
i permetre la incorporació de nous elements en aquest carril (s’ha deixat el carril més llarg del que seria
necessari per aquest projecte) com és ara un contactor necessari en cas de voler fer la precàrrega del bus
de contínua.
El model utilitzat és el Multi9 C32a de 20 A i 380 V de la marca Merlin Gerin. A més a més d’aquest,
també se n’ha col·locat un altre de 10 A que serveix per connectar i desconnectar fàcilment la font d’a-
limentació de la part de control. És evident que aquest últim no actua com a protecció del sistema de
control.
5.7 Bus de contínua
El bus de contínua elimina el ris de tensió rectificada pel convertidor, el que s’ha connectat al mòdul SKiiP
és un dels que es tenia al laboratori. Es tracta d’un bus partit compost per condensadors electrolítics de
470 µF i 450 V, posant condensadors en sèrie per incrementar la tensió total suportada fins a 900 V. El
problema de posar condensadors en sèrie és que aleshores la capacitat es redueix a la meitat, per tant,
per mantenir la capacitat desitjada, es disposen més grups de condensadors en paral·lel. En total, hi ha
12 condensadors de 470 µF que tots junts proporcionen una capacitat total de 1410 µF i suporten una
tensió de 900 V.
Els condensadors electrolítics tenen l’avantatge de suportar grans tensions i de tenir capacitats elevades,
el seu inconvenient, però, és que presenten una inductància bastant gran que pot perjudicar les commu-
tacions dels IGBTs. És per aquest motiu que prop de cada IGBT, entre el positiu i el negatiu del bus de
contínua, es connecta un condensador ràpid de 1,5 µF de polièster metal·litzat (MKP). Aquests conden-
sadors són els que proporcionen els pics de corrents demanats pels IGBTs i eliminen les altes freqüències
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que podrien introduir distorsions en les commutacions.
Finalment, aquest bus de contínua disposa d’unes resistències que tenen dues missions: descarregar el bus
de contínua un cop es deixi d’aplicar tensió a les seves bornes i equilibrar les tensions entre els diferents
condensadors . Aquestes resistències són de 75 kΩ i 0,25 W. Amb aquests valors, si es té el bus de
contínua carregat a la màxima tensió que pot suportar (900 V), s’arriba a una tensió considerada com
a segura (50 V) en un temps aproximat de 3 minuts i mig, tal i com es pot veure a les equacions 5.1 i
5.2. En quant a l’equilibri entre tensions, la diferència de capacitat entre diferents condensadors deguda
a les toleràncies, fa que la tensió a suportar per cadascun d’ells sigui diferent, fet que en pot reduir la
seva vida útil o que un dels condensadors de cada parella es faci malbé per sobretensió. Les resistències
de descàrrega també ajuden a repartir les tensions més equitativament entre els condensadors.
Vc = Vo · e
−t
τ (5.1)
on τ = RC. Aleshores, considerant el cas d’un dels dos condensadors de cada branca que es descarregui
des de la seva tensió nominal de Vo = 450V fins a la meitat de la tensió segura Vc = 25V, amb els valors
de R = 75kΩ i C = 470µF , es té:
t = − ln
(
25
450
)
75 · 103 · 470 · 10−6 = 102segons = 1, 7minuts (5.2)
La figura 5.9(a) mostra un esquema de la connexió entre els condensadors i les resistències de descàrrega,
i la (b) presenta una imatge del bus de contínua del muntatge experimental.
(a) (b)
Figura 5.9: (a) Esquema simplificat del bus de contínua on es pot veure la interconnexió entre els diferents
condensadors i les resistències de descàrrega i (b) fotografia del bus de contínua connectat al mòdul de potència.
5.8 Inductància d’acoblament
S’ha utilitzat una inductància trifàsica disponible al laboratori, les seves característiques es presenten
a la taula 5.4. La figura 5.10 presenta una imatge d’ella. Per tal de reduir les pèrdues que poden
ocasionar amb l’alta freqüència de commutació, aquestes inductàncies estan fabricades amb un nucli de
ferro laminat.
Fabricant POLYLUX
Corrent nominal 12,5 Arms
Tensió d’assaig 3 KV
Valor d’inductància 4,6 mH
Taula 5.4: Taula de característiques
de la inductància d’acoblament.
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Figura 5.10: Fotografia de la inductància d’acoblament trifàsica utilitzada.
5.9 Rectificador
Donat que es disposa d’espai suficient en la plataforma de treball, s’ha optat per muntar també un rec-
tificador trifàsic no controlat que en certes etapes del projecte ha servit com a font de tensió contínua,
fet que ha estat molt útil a l’hora de realitzar proves i avaluar comportaments del sistema. La figura
5.11 il·lustra un esquema d’aquest muntatge. És un exemple de muntatge pensat per carregar el bus
de contínua a través de rectificar la tensió de xarxa i, per tant, alimentar la càrrega trifàsica formada
per les resistències i les inductàncies a base d’ondular la tensió del bus amb el convertidor trifàsic d’IGBTs.
El model utilitzat és el PT150S16C del fabricant Nihon, disponible ja al laboratori. Aquest rectificador
de díodes pot bloquejar tensions de 1600 V i suportar corrents de fins a 150 A, més que suficient per
aquest projecte. Ha fet falta muntar-lo sobre un dissipador individual per tal de poder evacuar la calor
de forma correcta. El rectificador es pot veure a la part inferior esquerra de la figura 5.3, es pot observar
V V V
Entrada alimentació
3x230/132 Vca
Autotransformador
Magnetotèrmic
Rectificador 
no controlat
Bus de 
contínua
Càrrega 
trifàsica
SKiiP 132GDL120-412CTVU
Drivers integrats
Figura 5.11: Esquema il·lustratiu del muntatge realitzat amb el rectificador no controlat.
com va muntat sobre un radiador.
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5.10 Autotransformador
S’ha utilitzat un autotransformador trifàsic ja que permet tenir una tensió trifàsica regulable, així la
tensió de xarxa pot ésser incrementada progressivament. D’aquesta manera, la tensió del bus de contínua
no augmenta sobtadament, fet que provocaria un sobrepic de corrent que podria arribar a ser destructiu
pels condensadors del bus. Una altra opció que es podria haver dut a terme és l’ús d’una resistència de
precàrrega juntament amb els contactors i relés necessaris per commutar entre estat de precàrrega i estat
de servei normal. Aquesta permetria fer la càrrega del bus de contínua a través d’ella i així també evitant
sobrepics de corrent.
Les característiques de l’autotransformador utilitzat són les que es mostren a la taula 5.5.
Fabricant VERILEC
Tipus 3ARC 9-2
Potència 16.500 VA
Freqüència nominal 50 Hz
Entrada 3x400 V i 22 A
Sortida 3x0-440 V i 22 A
Taula 5.5: Taula de característiques de l’au-
totransformador utilitzat.
5.11 Font d’alimentació
La font d’alimentació que s’ha utilitzat en aquest projecte per obtenir les tensions necessàries de 24 V
no regulats i de ±15 V regulats és una que es tenia disponible al laboratori, veure figura 5.12. Abans
d’utilitzar-la s’ha fet un estudi previ per veure els consums que tindria i així avaluar si aquesta font pot
donar la potència requerida. La taula 5.6 mostra quins consums de corrent estimat té cada sortida de la
font d’alimentació.
Sortida de tensió Consum de corrent
24 V no regulats 1,5 A
+15 V regulats 200 mA
-15 V regulats 200 mA
Taula 5.6: Taula de consums estimats de cada
sortida de tensió de la font d’alimentació.
Per estimar els consums s’ha vist que les quatre sondes d’efecte Hall s’alimenten dels ±15 V i cadascuna té
un consum aproximat de 50 mA quan està alimentada a aquesta tensió i a corrent nominal (per considerar
el pitjor cas). Els “drivers” dels IGBT, segons informació del fabricant, poden tenir un consum aproximat
de 500 mA considerant un dels casos més crítics de les especificacions. Aquests s’alimenten a 24 V no
regulats, igual que la placa de control, estimant així un consum total de 1,5 A. Així, la potència total
requerida és de 42 W, valor assolible per aquesta font d’alimentació.
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Figura 5.12: Fotografia de la font d’alimentació utilitzada.
5.12 Comunicacions JTAG
Per tal de comunicar el DSP amb l’ordinador s’utilitza un emulador JTAG, acrònim anglès de “Join Test
Action Group”. Aquest es connecta per una banda al port USB de l’ordinador i per l’altra banda a
la placa del DSP. L’emulador JTAG permet visualitzar i realitzar canvis en temps real sobre qualsevol
variable del DSP. A més a més, també té com a avantatge el fet que permet programar la memòria flash
del DSP, procés més ràpid que si es fa pel port sèrie. La figura 5.13 mostra una imatge de l’emulador
JTAG utilitzat en aquest projecte.
Figura 5.13: Fotografia de l’emulador JTAG utilitzat.
5.13 Fotografies del muntatge
En aquest apartat es mostren algunes fotografies del muntatge realitzat, on es pot veure la situació
de tots els elements explicats anteriorment. Les figures 5.14(a) i (b) mostren dues vistes laterals del
muntatge, mentre que les figures 5.14(c) i (d) presenten la vista frontal i posterior respectivament. A
aquesta última es pot apreciar el muntatge del rectificador trifàsic no controlat juntament amb el seu
radiador, en aquest cas apareix desconnectat donat que per l’aplicació final no s’ha requerit. En aquesta
mateixa imatge s’observa el cable de comunicacions (el de color blanc) que va des de la placa de control
fins a l’ordinador, així com els cables de potència que connecten el bus de contínua amb la resistència de
càrrega (els dos cables de més diàmetre i de color negre que surten de la part inferior del bus). La figura
5.14(e) presenta una vista superior de les tres plaques (placa de control, placa d’adaptació i placa de
la font d’alimentació) que van muntades sobre el convertidor. Finalment, la figura 5.14(f) presenta una
vista general de la plataforma. En primer terme a la part esquerra es poden veure les dues resistències
de potència utilitzades com a càrrega del bus de contínua, i al costat dret l’autotransformador.
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(a) (b)
(c) (d)
(e) (f)
Figura 5.14: Conjunt de fotografies de les diferents vistes de la plataforma experimenal implementada.
Control d’un convertidor “Active Front End” en presència de desequilibris a la xarxa elèctrica
78 5.13. Fotografies del muntatge
Control d’un convertidor “Active Front End” en presència de desequilibris a la xarxa elèctrica
79
Capítol 6
Programació del DSP
En aquest capítol es presenta el conjunt d’elements que fan possible el control del convertidor a nivell
de programari. En primer lloc es descriuen les principals característiques del DSP que s’ha utilitzat i es
justifica la seva elecció. En segon lloc es fa una breu introducció a l’entorn de programació. Per acabar,
es presenten els algorismes que s’han implementat al DSP per controlar el convertidor.
6.1 Elecció del DSP a utilitzar
Per tal de triar quin és el DSP més adient per l’aplicació concreta d’aquest projecte, en primer lloc cal
tenir present quins són els requeriments del sistema. A continuació es presenten les entrades i sortides
que ha de tenir el DSP per ser vàlid per l’aplicació d’aquest projecte:
• Sis entrades analògiques per les lectures següents: dues procedents de les sondes de tensió del costat
d’alterna, dues de les sondes de corrent del costat d’alterna i dues provinents de la mesura de tensió
del bus de contínua i temperatura que fa el mòdul SKiiP.
• Tres sortides PWM per commutar els 6 IGBTs del convertidor. Cadascuna d’aquestes sortides en
necessita una altra de complementària.
• Una entrada pel senyal d’error de drivers per tal de fer-ne una gestió correcta.
Degut a la disponibilitat d’una placa de control concreta que ja incorpora el DSP TMS320F2808 de Texas
Instruments i veient que permet cobrir les necessitats anteriorment presentades, s’ha optat per aprofitar
aquesta placa. Les principals característiques del DSP utilitzat es descriuen a l’apèndix H.
6.1.1 La coma fixa al DSP
El treball amb coma fixa és una de les maneres de representar números digitalment, consisteix en destinar
una quantitat fixa de dígits per la part entera i una altra per la part fraccionària. El DSP utilitzat en
aquest projecte està dissenyat per treballar amb coma fixa, podent representar així els nombres enters
amb signe (complement a dos) o sense. A partir d’aquests nombres s’ha de poder representar els nombres
fraccionaris tot movent la posició de la coma. Per entendre aquest concepte a continuació es presenta un
exemple:
01001, 011 = 0× 24 + 1× 23 + 0× 22 + 0× 21 + 1× 20 + 0× 2−1 + 1× 2−2 + 1× 2−3 = 9, 37510 (6.1)
Si no es té en compte això, les operacions amb variables tipus “float” (o de coma flotant) es realitzaran
de forma ineficient si es programen com a tal. Durant l’execució del programa es fan operacions diverses
amb variables de valors que poden ser molt dispersos i, per tant, si es vol tenir el màxim de resolució
possible en cada operació matemàtica cal buscar una solució a la representació dels nombres. El fabri-
cant Texas Instruments ja ofereix unes llibreries, anomenades IQmath [13], les quals estan orientades a
Control d’un convertidor “Active Front End” en presència de desequilibris a la xarxa elèctrica
80 6.2. Descripció bàsica de l’entorn de programació
la programació en C/C++ per solucionar aquest problema.
La idea bàsica d’aquestes llibreries comença per declarar les variables que fan servir les funcions IQmath
com a variables tipus “long”, és a dir, seran variables de 32 bits podent representar així un total de
232 = 4294967296. A partir d’aquí es tracten aquests nombres com si fossin enters, però en realitat
l’usuari fixa on és la coma.
Per exemple:
• Un nombre IQ del tipus 1 permet representar els nombre de -1073741824.0 a 1073741823.5 amb una
resolució de 0.5. Aquest nombré té únicament un bit per representar la part decimal.
• Un nombre IQ tipus 30 permet representar nombres des del -2 fins el 1.999999999 amb una resolució
de 0.000000001. Aquest tipus de nombres tenen 30 bits per representar la part decimal.
Aquestes llibreries inclouen funcions matemàtiques ja optimitzades per treballar amb el sistema IQ.
6.2 Descripció bàsica de l’entorn de programació
El programari utilitzat ha estat el Code Composer Studio (versió 3.3) del fabricant Texas Instruments
[14]. Es tracta d’una eina que suporta el desenvolupament de programari per tots els DSPs d’aquest
fabricant. Les característiques principals són que inclou un editor, eines per generar el codi màquina i un
depurador en temps real amb l’opció d’incorporar “breakpoints”1.
A nivell d’introducció de codi, aquest programa permet escriure amb dos tipus de llenguatge diferents:
C/C++ o assemblador. D’una banda, programar amb llenguatge d’alt nivell C/C++ té els avantatges
que és més fàcil d’utilitzar i que és més estès avui en dia. A més a més, el fet que el mateix fabricant
del DSP ja incorpori llibreries per facilitar la implementació de certes funcions, fa que sigui l’opció més
recomanable. No obstant això, un dels problemes habituals d’aquest llenguatge és que un cop traduïts
al codi màquina poden arribar a ser poc eficients. D’altra banda, el llenguatge assemblador permet pro-
gramar directament amb el llenguatge màquina, millorant així l’eficiència del programa.
El codi del programa d’aquest projecte ha estat realitzat íntegrament amb llenguatge C i sempre mirant
d’utilitzar les llibreries que ofereix el fabricant per obtenir en cada moment el màxim de resolució possible.
6.3 Algorismes implementats pel control del convertidor
Els programes pel control en temps real solen tenir un programa principal, dins el qual s’executa un bucle
infinit amb les rutines no crítiques, i les interrupcions per temps o per esdeveniments on es fan totes les
tasques crítiques. Aquelles accions que no s’han de realitzar de forma síncrona i que, per tant, no són
crítiques en quant a temps, es poden executar al bucle infinit del programa principal. Ara bé, si hi ha
rutines que s’han d’executar de manera síncrona, aquestes hauran d’executar-se en una interrupció que
tingui prioritat sobre el bucle infinit.
Aquest és el cas del programa del present projecte. Es disposa d’un programa principal, on primerament
s’executen les inicialitzacions del DSP i finalment s’entra en un bucle infinit en el qual es fan aquelles
accions no crítiques en quant a temps, i d’unes interrupcions on es fan les accions crítiques.
1Punts de ruptura situats en punts del codi i que són útils en el moment de depurar els programes.
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6.3.1 Programa principal
Les inicialitzacions inicials del DSP que es duen a terme són les del ADC, DAC, PWM, SysCtrl (memòria
flash i rellotges), GPIO (General Purpose Input Output, és a dir, configuració d’entrades i sortides),
inicialitzacions de variables del programa i interrupcions. Un cop s’han fet totes aquestes inicialitzacions
el bucle infinit del programa principal té la funció de gestionar els següents aspectes:
• Control de les etapes possibles en les quals pot estar treballant el rectificador actiu mitjançant la
implementació d’una màquina d’estats.
• Extracció de les variables pel port sèrie SPI (Serial Peripheral Interface) cap al DAC extern. Aquesta
utilitat permet veure a través d’un oscil·loscopi l’evolució de qualsevol variable del programa en
temps real. Es podria pensar que amb l’eina per visualitzar les variables en temps real que inclou
el Code Composer Studio ja és suficient, però a la pràctica es constata que per altes freqüències de
treball no serveix. D’aquí doncs la necessitat de disposar d’un DAC extern.
• Ajust dels controladors proporcional-integral dels llaços de control i sincronització. S’ha introduït
en el bucle infinit per qüestions de temps donat que dins la interrupció on es fa tot el control es
disposa d’un temps molt just per executar tot el codi.
S’ha creat una màquina d’estats que permet gestionar la sincronització del PLL, l’habilitació o deshabili-
tació de les commutacions del rectificador actiu i la gestió dels errors. La transició T1 del grafcet (veure
figura 6.1) significa l’existència d’algun dels següents errors: sobrecorrent, sobretensió de xarxa, supera-
ció de la temperatura màxima o sobretensió del bus de contínua. En canvi, la transició T2 representa
l’existència d’algun dels errors que s’enumeren a T1 o d’un error de subtensió del bus de contínua. Tots
aquests errors són els que s’han anomenat com a “altres errors”. Cal remarcar que un cop el rectificador
està commutant (etapa 3), si es para a través del codi del programa, es torna a l’etapa inicial. S’ha
implementat d’aquesta manera perquè així un cop es torna a habilitar la commutació es fa correctament
la inicialització de la sortida dels controladors al començar a commutar. Aquesta inicialització permet
que en l’instant inicial el convertidor imposi una tensió igual a la component directa de xarxa, fent que
d’aquesta manera en bornes de la inductància no hi hagi una diferència de potencial que produiria un
sobrepic de corrent elevat. El mateix passa després de produir-se qualsevol error (etapes 4 i 5), si s’elimina
per programa la seva existència, es torna a l’etapa inicial i s’inicialitzen correctament els controladors per
començar a commutar adequadament.
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Figura 6.1: Grafcet de la màquina d’estats implementada per controlar l’estat del rectificador actiu.
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6.3.2 Interrupcions
Es disposa de dues interrupcions que són prioritàries sobre el programa principal, són les següents:
• Interrupció del Trip Zone 2 (TZ2)
• Interrupció del conversor analògic-digital (ADC)
La primera d’elles, la del Trip Zone 2, és la més senzilla però no per això menys important. Aquesta
s’ocupa de gestionar l’error de drivers enviat pel SKiiP (veure circuit de la figura 5.4). Es tracta d’una
entrada asíncrona al rellotge del DSP activa per nivell baix. En cas que es detecti un error en alguna
de les tres branques del convertidor, l’entrada TZ2 del DSP s’activa, donant lloc a l’execució del codi
d’aquesta interrupció. Cal dir que el DSP disposa de 6 entrades d’aquest tipus, s’ha utilitzat aquesta
per temes de disseny de les plaques de control i d’adaptació. Aquesta interrupció força automàticament
(per “hardware”) a posar en alta impedància els pins de sortida dels senyals de commutació dels IGBTs,
de manera que no es permet la seva commutació. Aquest senyal d’error es pot esborrar per programari
mitjançant una variable de programa.
La interrupció de l’ADC és on s’executa la major part del codi de control del convertidor. Es tracta
d’una interrupció síncrona i que s’executa cada vegada que el conversor analògic-digital acaba de fer les
conversions dels diferents canals que té configurats. La figura 6.2 presenta un cronograma per entendre
en quin moment s’activa aquesta interrupció.
TBCTR[15:0]
t
t
t
0x0000
TBPRD
SOC
ADCINT
T = 50 µs
f = 20 kHz
Figura 6.2: Cronograma que presenta la relació de temps entre el comptador del PWM, l’inici (SOC) i el final
(ADCINT) de la conversió de l’ADC.
A l’inici del programa es configura un comptador PWM tot establint el valor màxim fins el qual ha
de comptar. Per configurar-lo es té present la freqüència del rellotge del DSP (100MHz), la freqüència
desitjada de commutació dels interruptors (en aquest cas 20kHz) i la forma del comptador (en aquest cas
es tracta d’un Up&Down). En el cas que ens ocupa:
TBPRD =
100 · 106Hz
2 · 20 · 103Hz = 2500 (6.2)
on TBPRD representa el valor màxim (període) del comptador del PWM. Es configura que el conversor
analògic-digital comenci la conversió de tots els canals (SOC - Start of Conversion) cada vegada que el
comptador del PWM arribi al seu valor màxim. Quan el conversor ADC acaba de fer la conversió de
tots els canals que s’han configurat salta una interrupció (ADCINT) que té prioritat sobre el programa
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principal i fa que el DSP deixi de fer qualsevol altra tasca que estigués fent i passa a atendre aquesta
interrupció. És en aquest moment quan s’executa el codi del control.
En primer lloc es fa la còpia dels registres de resultat de l’ADC (AdcMirror.ADCRESULTn) a les varia-
bles de programa tenint en compte els rangs i offsets de les lectures per cadascun dels canals. D’aquesta
manera es tenen les lectures en valor digital de cadascun dels canals per poder-les tractar i d’aquesta
manera fer el control necessari. En segon lloc es fa el control d’alarmes del sistema, és a dir, es comprova
que els corrents de fase, la tensió de bus, les tensions compostes i la temperatura estiguin dins els marges
establerts. De no ser així, es desactiva la commutació dels interruptors i es dóna senyal d’error especifi-
cant d’on prové.
A continuació es fa el càlcul de l’angle estimat pel sistema de sincronització en funció de si es té una
referència arbitrària, una referència provinent d’un SRF-PLL o d’un DSRF-PLL. Un cop es disposa de
l’angle ja es poden fer les transformades de Park necessàries per tal que el control tingui les variables
en els eixos dq que giren síncronament amb la xarxa. Llavors es controla que la freqüència estimada
pel PLL estigui dins d’uns marges durant un cert temps, d’aquesta manera s’assegura que el PLL està
sincronitzat amb la xarxa. Quan es detecta que es comença a commutar es fa una inicialització dels
errors dels controladors així com de les seves sortides a fi d’evitar corrents elevats degut a diferències de
potencial en bornes de la inductància.
Un cop s’han inicialitzat correctament els controladors, ja es pot procedir a l’execució dels llaços de con-
trol de tensió de bus i corrent d’alterna. A partir de la consigna de tensió de bus, el control calcularà
les consignes de corrent i donarà el valor de tensió que ha d’imposar el convertidor. Es comprova que les
sortides dels PI del llaç de corrent (Vd i Vq) no sobrepassin els valors màxims permesos per no treballar en
sobremodulació. En cas de no complir-se s’aplica la limitació explicada a l’apartat F.3.2. Posterioment
es fa la transformada de Park inversa i es duu a terme la modulació SVPWM per obtenir els senyals
d’obertura i tancament de cada branca del convertidor. S’activa únicament la commutació dels IGBTs
en cas que no es detecti cap senyal d’error.
Finalment es reactiva la interrupció per poder rebre les següents interrupcions.
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Capítol 7
Resultats experimentals
En aquest capítol es presenten els resultats obtinguts de manera experimental mitjançant el muntatge
implementat. Es mostren els resultats del sistema de sincronització, del sistema funcionant amb un únic
llaç de control del corrent del costat d’alterna i, finalment, del sistema funcionant també amb el llaç de
control extern de la tensió del bus de contínua. Per acabar es presenten les conclusions extretes d’aquests
resultats.
7.1 Resultats del sistema de sincronització
7.1.1 Xarxa elèctrica equilibrada
La figura 7.1(a) presenta els resultats obtinguts experimentalment del funcionament del sistema de sin-
cronització basat en un SRF-PLL pel cas de xarxa equilibrada. Per comprovar el seu funcionament, en
un moment determinat i mitjançant el programa, s’inicialitza l’angle a zero. Així es pot observar quants
períodes es necessiten per tornar-se a sincronitzar amb la xarxa.
Es mostra la tensió simple de xarxa mesurada amb una sonda de tensió diferencial (groc), el senyal extret
pel DAC de la tensió simple generada pel DSP a partir de les tensions fase-fase mesurades (verd), el
senyal de l’angle estimat també extret pel DAC (lila) i el senyal que dóna l’ordre de reiniciar l’angle a
zero i que permet veure la re-sincronització del PLL. S’observa com en uns tres períodes de xarxa l’angle
queda perfectament sincronitzat, es veu com l’angle pren el valor 0 en el màxim de la tensió simple de
xarxa que correspondria a la fase a. Això es deu a la transformada de Park utilitzada, en la qual s’alineen
la fase a amb la component D (veure figura 1.6).
La figura 7.1(b) presenta els mateixos resultats però, en aquest cas, pel sistema de sincronització basat
en un DSRF-PLL i també per xarxa equilibrada. S’observa també com en uns tres períodes de xarxa
l’angle queda perfectament sincronitzat, tot i tenir una dinàmica diferent a l’anterior.
7.1.2 Xarxa elèctrica desequilibrada
La figura 7.2 presenta els resultats obtinguts provant el comportament dels dos sistemes de sincronització
estudiats en presència d’un sot de tensió desequilibrat. Per fer-ho, s’ha connectat el prototip a la sortida
d’un generador de sots disponible al laboratori i s’ha generat un sot desequilibrat tipus C d’una tensió
nominal de 350V, una profunditat del 30 % i una duració de 0,1 segons. Cal dir que la tensió nominal
del sistema trifàsic equilibrat és superior a la que s’ha utilitzat en simulacions. Això es deu al fet que el
generador de sots utilitzat genera un sot desequilibrat però amb un alt contingut harmònic si es fa a més
baixa tensió.
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(a) (b)
Figura 7.1: (a) Re-sincronització del SRF-PLL i (b) del DSRF-PLL després de forçar a zero l’angle estimat i en
condicions de xarxa equilibrada.
D’una banda s’han mesurat dues tensions compostes mitjançant dues sondes de tensió diferencials i l’altra
tensió composta s’ha obtingut matemàticament a l’oscil·loscopi. D’altra banda, s’ha extret pel DAC el
senyal de l’angle estimat pel sistema de sincronització.
La figura 7.2 (a) mostra el comportament del SRF-PLL en presència d’un sot de tensió desequilibrat.
Es pot observar com apareix una oscil·lació al doble de la freqüència de la xarxa, tal i com s’ha vist per
simulacions quan s’ha explicat aquest sistema (veure apartat 2.2.2). En canvi, amb el mateix tipus de
sot, si el sistema de sincronització utilitzat és el DSRF-PLL, s’observa a la figura 7.2(b) com es detecta
perfectament l’angle i no pateix cap pertorbació durant el sot de tensió. L’angle pren el valor 0 quan la
tensió composta Vbc (verda) passa per zero, o el que és el mateix, en el màxim de la tensió simple de la
fase a, tal i com ha de ser segons la transformada de Park feta servir.
(a) (b)
Figura 7.2: (a) Gràfic de funcionament del SRF-PLL i (b) del DSRF-PLL en presència d’un sot de tensió
desequilibrat.
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7.2 Resultats del llaç de control de corrent del costat d’alterna
La figura 7.3 presenta els resultats obtinguts experimentalment quan es fa un control del corrent del
costat d’alterna. Cal tenir present que la sonda de corrent connectada a l’oscil·loscopi té el sentit positiu
anant de la xarxa al convertidor (al revés que les sondes de corrent d’efecte Hall del muntatge experi-
mental). D’aquesta manera, quan la tensió simple de xarxa i el corrent estan en fase, significa que s’està
injectant potència al bus de contínua (operant com a rectificador), aquest és el cas que s’ha dut a terme
experimentalment.
La figura 7.3(a) mostra la tensió simple de xarxa (groc), el corrent altern de la fase en qüestió (verd), el
senyal de consigna de corrent directe generat al DSP (lila) i el senyal intern del corrent directe calculat
pel DSP (turquesa). Cal tenir present que els dos senyals interns al DSP s’han extret a través del DAC
extern, tenint així un rang de valors entre 0 i 4V, de manera que per visualitzar-se correctament s’ha
hagut de corregir amb un cert guany i un “offset”. Amb això es vol dir que simplement es mostren per
veure on es produeix el canvi de consigna, però el seu nivell de tensió mostrat no aporta informació si no
es coneixen els factors aplicats de correcció. Es pot veure com un canvi de consigna del corrent directe
(en aquest cas de -4,5A a -6A) comporta un augment de l’amplitud del corrent altern de 4,5A a 6A (es
conserva el mòdul degut a la transformació de Park utilitzada).
La figura 7.3(b) mostra l’efecte que té aquest canvi de consigna en la tensió del bus. S’observa en groc la
tensió del bus de contínua, en verd la tensió simple de xarxa, en lila el corrent de fase i en blau l’instant de
canvi del corrent directe. Es veu com en aquest instant la tensió del bus de contínua comença a augmentar
seguint la dinàmica imposada per la constant de temps del sistema (τ = RC, on R és la resistència de
càrrega i C la capacitat del condensador del bus) fins que assoliria el règim estacionari. Cal veure que en
aquestes dues figures inicials no hi ha desfasament entre tensió i corrent ja que la consigna de corrent en
quadratura és nul·la.
La figura 7.3(c) presenta els mateixos senyals que l’anterior, a excepció del color blau que representa l’ins-
tant de canvi de la consigna de corrent en quadratura. En aquest cas es presenta un canvi de consigna
de iq de 0 a 3A quan la tensió del bus de contínua està estabilitzada a 450V, i a la figura 7.3(d) el mateix
però per un canvi de 0 a -3A.
S’observa com pels dos casos la tensió del bus de contínua gairebé no es modifica donat que ve governada
pel corrent directe. De totes maneres, hi pot haver certa interacció entre els dos corrents donat que per
motius pràctics no s’ha implementat el sistema de desacoblament al DSP. S’observa un lleuger augment
de l’amplitud del corrent altern ja que l’amplitud de corrent altern és el mòdul del vector format per les
components directe i en quadratura. En aquests dos casos es veu com en funció del signe del corrent
s’obté un comportament inductiu o capacitiu, existint així un desfasament entre la tensió simple de xarxa
i el corrent.
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(a) (b)
(c) (d)
Figura 7.3: Gràfics de funcionament del rectificador actiu amb un únic llaç de control de corrent del costat
d’alterna: (a) i (b) canvi de consigna del corrent directe de 4,5A a 6A, (c) canvi de consigna del corrent en
quadratura de 0 a 3A i (d) canvi de consigna del corrent en quadratura de 0 a -3A.
7.3 Resultats del llaç de control de la tensió del bus de contínua
La figura 7.4 presenta els resultats obtinguts experimentalment tancant un llaç de control extern de la
tensió del bus de contínua elevada al quadrat. En aquest cas es manté el sentit de la sonda de corrent
connectada a l’oscil·loscopi tal com s’ha comentat a l’apartat anterior.
La figura 7.4(a) mostra la tensió del bus de contínua (groc), la tensió simple de xarxa (verd) i el corrent
altern de la fase en qüestió (lila). En l’instant t = 30ms es produeix un canvi de consigna de la tensió
del bus de contínua, concretament, de 450V a 500V. S’observa com després d’un petit sobrepuig la tensió
assoleix el règim estacionari en un temps aproximat de 100 ms. Tenint en compte que la constant de
temps pròpia del sistema és de τ = RC = 140Ω · 1410µF = 197, 4ms, s’observa que gràcies a l’ajuda
del controlador s’aconsegueix reduir el temps d’estabilització aproximadament 10 vegades. Es pot veure
també com la tensió simple i el corrent estan en fase donat que el llaç de corrent intern imposa una
consigna de corrent en quadratura nul·la.
La figura 7.4(b) presenta també el senyal del corrent continu que circula per la resistència de càrrega
quan la tensió de bus es manté constant a 500V, obtenint així un corrent aproximat de 3,5A. Aquesta
figura permet avaluar el rendiment del convertidor, sabent la potència que consumeix la càrrega i la que
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es consumeix de xarxa. El rendiment del convertidor és del 91,8% tal i com mostra l’equació 7.1.
η =
PDC
PAC
=
Vbus · IDC√
3 · VLrms · Irms
=
1756, 65W
1913, 87W
= 0, 918 (7.1)
Les figures 7.4(c) i 7.4(d) presenten el resultat de variar la consigna de corrent en quadratura de 0 a 3A
i de 0 a -3A respectivament. S’observa que en aquests dos casos existeix un desfasament entre tensió i
corrent i l’amplitud del corrent altern augmenta lleugerament. En canvi, la tensió del bus de contínua no
es veu modificada en cap cas.
(a) (b)
(c) (d)
Figura 7.4: Gràfics de funcionament del rectificador actiu amb un llaç de control extern de tensió del bus de
contínua i un llaç de control intern de corrent del costat d’alterna: (a) canvi de consigna de la tensió del bus de
contínua de 450V a 500V, (b) funcionament per una consigna de tensió de bus constant de 500V, (c) canvi de
consigna del corrent en quadratura de 0 a 3A i (d) canvi de consigna del corrent en quadratura de 0 a -3A.
Per acabar, es presenta la figura 7.5, la qual mostra la tensió del condensador del bus de contínua (groc),
la tensió simple d’una fase (verd) i el corrent per ella (lila) quan el convertidor no està commutant, de
manera que està actuant com un rectificador trifàsic no controlat. Al condensador del bus de contínua
es té el valor rectificat. S’observa com el corrent consumit és clarament no sinusoïdal.
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Figura 7.5: Tensió del bus de contínua, tensió simple de xarxa i corrent de fase quan el convertidor es comporta
com un rectificador trifàsic no controlat.
7.4 Conclusions dels resultats obtinguts
Un cop obtinguts els resultats experimentals es pot concloure que el sistema de sincronització triat (DSRF-
PLL) funciona correctament per condicions de xarxa desequilibrada. S’ha comparat el seu funcionament
amb el del SRF-PLL i s’ha vist que les diferències de comportament justifiquen l’elecció del DSRF-PLL.
Així doncs, es disposa d’un sistema de sincronització provat experimentalment que és capaç de detectar
l’angle de la xarxa elèctrica en presència de sots de tensió desequilibrats.
En quant als llaços de control de tensió de bus i de corrent d’alterna, es pot concloure que en cas de tenir
una xarxa equilibrada s’han assolit amb èxit els objectius inicials:
• Regular la tensió del bus de contínua per sobre de la tensió de xarxa rectificada.
• Tenir un control del factor de potència i així es pot controlar l’energia reactiva consumida o injectada
a xarxa.
Observant els resultats obtinguts es pot veure que s’ha complert amb aquestes dues especificacions,
validant així l’estudi del convertidor fet al capítol 1 i les simulacions del capítol 4.
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Capítol 8
Estudi econòmic
Per al desenvolupament de les activitats relacionades amb el projecte, la majoria de recursos necessaris
són humans degut a les hores dedicades per l’estudiant de projecte final de carrera a realitzar les diferents
activitats. Per altra banda es té l’adquisició de material per realitzar la construcció del convertidor i
l’adquisició dels equips necessaris per dur a terme les proves. Aquestes seran les partides més importants.
8.1 Recursos humans
El cost de personal es desglossa segons l’activitat que es duu a terme durant la realització del projecte.
Per fer-ho s’han comptabilitzat les hores que es dediquen a cada activitat i s’avalua el cost d’aquesta per
hora. S’ha considerat que el preu hora del cost de personal és el preu de cobrament dels serveis d’un
enginyer. En total es calcula un cost de 29.730,00e com es pot veure a la taula 8.1.
Activitat Preu per hora Hores realitzades Cost
Investigació 48,00 e/h 300 h 14.400,00 e
Disseny 48,00 e/h 150 h 7.200,00 e
Implementació 30,00 e/h 231 h 6.930,00 e
Redacció 20,00 e/h 60 h 1.200,00 e
TOTAL 741 h 29.730,00 e
Taula 8.1: Cost de personal.
8.2 Recursos materials
Per recursos materials s’entén tot allò que és necessari pel muntatge del prototip, així com de tot el
material de suport que permet la realització del mateix. Les taula 8.2 i 8.3 presenten el detall d’aquests
costos.
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Elements de la part de control
Concepte Preu unitari Quantitat Cost
Font d’alimentació 95,00 e 1 unitat 95,00 e
Placa d’adaptació 15,00 e 1 unitat 15,00 e
Sondes de tensió 60,00 e 2 unitats 120,00 e
Sondes de corrent 24,28 e 2 unitats 48,56 e
Mà d’obra de muntatge 25,00 e/hora 5 hores 125,00 e
TOTAL 403,56 e
Taula 8.2: Costos de la part de control.
Elements de la part de potència
Concepte Preu unitari Quantitat Cost
Autotransformador 1.557,60 e 1 unitat 1.557,60 e
Inductància d’acoblament 147,36 e 1 unitat 147,36 e
SKiiP 132 GDL 120-412CTVU(E) 950,00 e 1 unitat 950,00 e
Bus de contínua 150,00 e 1 unitat 150,00 e
Magnetotèrmics 8,00 e 2 unitats 16,00 e
Cable 15,00 e
Rectificador de díodes + Radiador 40,00 e 1 unitat 40,00 e
Resistències de càrrega 95,00 e 2 unitats 190,00 e
Placa de suport + accessoris 30,00 e 1 unitat 30,00 e
Mà d’obra de muntatge 25,00 e/hora 8 hores 200,00 e
TOTAL 3.295,96 e
Taula 8.3: Costos de la part de potència.
8.3 Recursos de I+D
En aquest apartat es contemplen tots aquells elements que s’han fet servir en el desenvolupament del
projecte, però que no formen part de l’estructura física del mateix; com per exemple el suport informàtic
i l’aparamenta del laboratori. La taula 8.4 presenta com es reparteixen aquests costos.
Concepte Preu unitari Amortitzat
Ordinador 1.000,00 e 500,00 e
- OrCAD 1.800,00 e 600,00 e
- MATLAB (versió educacional) 0,00 e 0,00 e
- CodeComposer 800,00 e 266,67 e
Programador de DSPs 60,00 e 40,00 e
Placa de control 170,00 e 68,00 e
Oscil·loscopi electrònic 6.000,00 e 800,00 e
Tester 100,00 e 30,00 e
Sondes de tensió diferencials 240,00 e 96,00 e
Pinça amperimètrica 441,00 e 176,4 e
TOTAL 2.577,07 e
Taula 8.4: Amortitzacions de la diferent aparamenta utilitzada.
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8.4 Cost total del projecte
El cost total de la realització del projecte és de 36.006,59 e, del qual la major part és degut als costos de
personal. En quant a costos de material, s’ha suposat el preu unitari de cada component per a la fabrica-
ció d’un prototip. En el cas de fer-ne més s’hauria de revisar la possibilitat d’aprofitar preus escalables,
així com la de recórrer directament al fabricant, tot i que s’incrementin els terminis d’entrega.
Respecte a les amortitzacions d’aquest projecte, s’amortitza al 100% en aquest prototip, ja que només
se’n fabricarà un. Si es fabriquessin més unitats del convertidor, aquests costos s’haurien de repartir entre
totes les unitats fabricades.
Concepte Cost
Recursos humans 29.730,00 e
Recursos materials 3.699,52 e
Recursos de I+D 2.577,07 e
TOTAL 36.006,59 e
Taula 8.5: Costos totals dels projecte.
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Capítol 9
Estudi d’impacte ambiental
Segons la Directiva d’Avaluació d’Impacte Ambiental (85/377/CEE), l’estudi d’impacte ambiental es
defineix com:
L’instrument clau per poder dur a terme una política ambiental preventiva, és a dir, que
pretengui evitar que es produeixi el deteriorament del medi ambient en lloc d’invertir poste-
riorment en restaurar-lo i recuperar-lo, la qual cosa no sempre és possible i, generalment, és
més costós que evitar el deteriorament intervenint a temps.
Per aconseguir-ho, bàsicament s’ha de conèixer amb anterioritat què es pretén fer i com. El
procediment per autoritzar, regular i posar condicions als projectes o actuacions a desenvo-
lupar és el que es coneix com a avaluació d’impacte ambiental.
Degut a la naturalesa del projecte objecte d’estudi, tractant-se d’un prototip del qual encara no s’ha
pensat en fer una comercialització, no té massa sentit fer una avaluació d’impacte ambiental a aquestes
alçades. Si es decideix iniciar la seva comercialització caldrà fer-lo, tenint en compte els impactes produïts
durant el disseny i la fabricació del convertidor, així com la seva posterior utilització.
De totes maneres, es pot fer un estudi d’impacte ambiental menys exhaustiu considerant les etapes de
disseny, implementació, muntatge i proves del convertidor. L’estudi, per tant, es pot centrar en tres punts
clau:
• Anàlisi de materials utilitzats durant la fase de prototipatge
• Anàlisi de recursos energètics durant la fase de prototipatge
• Anàlisi de l’impacte d’utilització d’aquest convertidor
9.1 Anàlisi de materials durant la fase de prototipatge
Segons el Reial Decret RD 208/2005 existeixen un seguit de consideracions principals en referència als
materials utilitzats i el seu reciclatge que s’han de tenir en compte. Aquests són detallats a continuació.
9.1.1 La normativa RoHS
En primer lloc, aquest Reial Decret fa esment a la Directiva 2002/95/EC “del Parlamento Europeo y
del Consejo sobre sobre restricciones a la utilización de determinadas sustancias peligrosas en aparatos
eléctricos y electrónicos”. Aquesta directiva és coneguda amb les sigles RoHS per l’acrònim anglès de Res-
triction of Hazardous Substances. Els sis materials que restringeix i les quantitats màximes de cadascun
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Substància Símbol atòmic Quantitat màxima permesa
Plom Pb 0, 1%
Mercuri Hg 0, 1%
Cadmi Cd 0, 01%
Crom Hexavalent Cr(VI) 0, 1%
Polibromobifenil PBB 0, 1%
Polibromodifenil èter PBDE 0, 1%
Taula 9.1: Relació de substàncies que limita la normaitva RoHS.
d’ells es detallen a la Taula 9.1.
De la llista de materials que mostra la Taula 9.1 els quatre primers fan referència a metalls pesants i els
dos darrers són compostos orgànics que intervenen en la fabricació d’alguns plàstics ignífugs.
Així doncs, tenint sempre present aquesta normativa, en cap moment s’han fet servir components que no
la compleixen. De la mateixa manera, l’estany que ha intervingut en les soldadures de la placa d’adap-
tació és estany sense plom.
9.1.2 El desmantellament i el reciclatge
Existeix una altra directiva europea que tracta sobre la recuperació d’equips electrònics i elèctrics, és la
2002/96/EC de Residus d’Aparells Electrònics i Elèctrics (RAEE). Aquesta té com a objectiu reduir la
quantitat d’aquests residus i la perillositat dels components, fomentar la reutilització dels aparells i la
valorització dels seus residus; i determinar una gestió adequada intentant millorar l’eficàcia de la protecció
ambiental. Per aconseguir aquests objectius s’estableixen una sèrie de normes aplicables a la fabricació
del producte i altres relatives a una correcta gestió ambiental quan esdevingui residu.
S’ha de dir que pel present projecte s’han fet servir, en la mesura del possible, elements d’altres projectes
obsolets que eren compatibles amb l’actual.
S’ha obtingut un convertidor modular, fet que el fa fàcilment desmuntable, reparable de forma indepen-
dent o substituïble sense involucrar la totalitat de l’equip. Així, en cas d’avaria es poden reduir els costos
de reparació i, si és greu, també es redueixen els residus en separar la part afectada.
Els elements emprats, en la seva majoria, són d’ús habitual en el món de l’electrònica de potència, per
tant, són aptes per futurs projectes un cop aquest quedi obsolet. Finalment, es tracta d’un convertidor
molt versàtil degut a la seva estructura, fet que n’allarga la seva vida útil i es pot fer servir per més
aplicacions, per exemple, per futurs projectes d’investigació i per la docència en l’àmbit d’electrònica de
potència.
9.2 Anàlisi de recursos energètics durant la fase de prototipatge
Es poden distingir dos grups principals de consum energètic:
• Energia consumida durant el disseny del prototip.
• Energia consumida durant el funcionament del prototip.
De totes maneres, tot i que només s’hagi dividit en aquests dos grups, s’ha de tenir present que hi ha
hagut altres etapes d’aquest projecte en les quals s’ha consumit energia. En primer lloc, cal dir que un
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pas previ al disseny correspon a les tasques d’investigació, les quals fan ús de l’ordinador i el consum
en habitabilitat. Dins d’aquesta etapa s’hi engloba tot el temps dedicat a fer un estudi de l’estat de
l’art, recerca d’alternatives i definició de la solució acceptada. Com a fase de disseny s’entén les simu-
lacions fetes del funcionament del prototip i el disseny de la placa d’adaptació. En quant al disseny
del prototip, cal dir que pel desenvolupament del convertidor s’ha utilitzat energia elèctrica, per tant,
s’ha de considerar l’impacte ambiental que suposa la generació d’aquesta energia consumida. Si per la
seva generació s’utilitzen fonts d’energia renovables, l’impacte en qüestió és molt menor. A continuació,
s’ha consumit energia elèctrica durant la implementació del prototip, és a dir, a les etapes de fabricació
de la placa d’adaptació mitjançant la insolació d’una placa fotosensible, soldadura i trepat de la placa,
programació del DSP i proves de potència realitzades per avaluar el seu comportament. Aquesta darrera
etapa és la que s’ha computat com a energia consumida durant el funcionament del prototip. Finalment,
hi ha l’última etapa que és la de redacció de la memòria del projecte, la qual fa ús dels mateixos elements.
Es pot fer un càlcul estimat d’aquest consum d’energia com:
Procés Potència Hores Total d’energia
Investigació (ordinador i habitabilitat) 600W 300h 180kWh
Disseny (ordinador i habitabilitat) 600W 150h 90kWh
Implementació (Fabricació de PCB placa adaptació) 1000W 1h 1kWh
Implementació (Soldador+Trepant) 100W 10h 1kWh
Implementació (Programació) 600W 200h 120kWh
Implementació (Proves de potència) 1800W 20h 36kWh
Redacció (Ordinador i habitabilitat) 600W 60h 36kWh
TOTAL 741h 464kWh
Taula 9.2: Relació d’hores treballades i el consum d’energia associat.
9.3 Anàlisi de l’impacte d’utilització d’aquest convertidor
Quan el convertidor està commutant s’aconsegueix controlar el factor de potència i a més a més s’arriba a
consumir corrent pràcticament sense distorsió harmònica. Aquesta última característica fa que una de les
seves possibles implementacions sigui la de filtre actiu, és a dir, permet eliminar el contingut harmònic del
corrent consumit per altres càrregues de manera que el filtre actiu aporta el contingut harmònic necessari
per les càrregues. D’aquesta manera, altres càrregues que puguin estar connectades a la mateixa xarxa
no veuen la seva alimentació distorsionada. A més a més, el fet de poder compensar el factor de potència
per tal que sigui unitari o molt proper, permetrà reduir les pèrdues als conductors, reduir la caiguda
de tensió, augmentar la disponibilitat de la potència en línies, transformadors i generadors i, finalment,
un augment de la vida útil de les instal·lacions. Aquestes darreres millores enumerades representarien
una millora en l’impacte ambiental, és a dir, per donar la mateixa potència activa es necessitaria menys
potència generada, fent que, per exemple, es redueixin les emissions de CO2 i d’altres substàncies emeses
per les centrals termoelèctriques convencionals o de cicle combinat (per ser les més habituals avui en dia
a Espanya en quant a generació d’energia elèctrica).
Cal tenir present, però, que en cas que el convertidor deixi de commutar, es consumeixen corrents amb
un alt contingut harmònic degut a la conducció dels díodes. Tot i que aquesta no és la situació habitual
de treball de l’equip, caldria veure si en els casos que pot succeir s’ha de tenir en compte per tal de no
afectar a càrregues properes.
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Conclusions
Un cop finalitzat aquest projecte es pot concloure que s’han assolit amb èxit els objectius marcats a
l’inici del mateix. El resultat és que es disposa d’un convertidor “Active Front End” funcionant com
a rectificador actiu que, en condicions de xarxa ideals, permet controlar el nivell de tensió del bus de
contínua a qualsevol nivell superior al màxim de la tensió de xarxa tot consumint corrents sinusoïdals i
que, a més a més, pot controlar el factor de potència al nivell desitjat. En condicions de xarxa no ideals es
pot dir que experimentalment es disposa d’un sistema de sincronització que permet detectar perfectament
l’angle de les tensions de xarxa i que, per tant, s’ha aconseguit una fita important per poder arribar a
implementar el seu control al DSP. A continuació s’especifiquen les conclusions extretes de cada etapa
del projecte.
En quant al sistema de sincronització, s’ha analitzat quin mètode és més adient per un convertidor
d’aquestes característiques, tot comparant dos sistemes diferents tant des del punt de vista d’anàlisi
matemàtica com de simulacions amb eines informàtiques. S’ha optat per un llaç de seguiment de fase basat
en un doble sistema de referència síncron, anomenat “Double Synchronous Reference Frame Phase Locked
Loop”, el qual s’ha implementat al DSP i s’ha comprovat experimentalment el seu correcte funcionament
amb l’ajuda d’un generador de sots.
En quant al sistema de control del convertidor, s’han complert els objectius de control fixats pel cas de
tenir unes condicions de xarxa ideals. En condicions de xarxa desequilibrada, per qüestions de temps,
s’ha arribat fins a la fase de simulacions. En aquestes s’ha observat que si el control del convertidor es
fa mitjançant el mateix algorisme que per condicions ideals, els resultats obtinguts no són satisfactoris.
En canvi, utilitzant un algorisme de control una mica més complex s’aconsegueixen millorar els resultats
i poder complir de manera més adient els objectius desitjats. La seva implementació pràctica s’ha deixat
per etapes futures.
Respecte la fase de muntatge de la plataforma experimental, cal dir en primer lloc que s’ha après com
dissenyar i construir una placa de circuit imprès mitjançant la insolació d’una placa fotosensible. En
segon lloc, s’ha hagut de dedicar moltes hores a conèixer la placa de control utilitzada i, principalment, el
DSP en el qual s’ha programat els algorismes de sincronització i control del convertidor. Finalment, s’ha
adquirit molt coneixement en quant a la interacció entre el programari i els elements físics del sistema,
per exemple, un punt molt important ha estat el tractament digital de les dades llegides per les sondes
per tal que les lectures fetes siguin interpretades correctament.
Futures línies de treball
En quant a futures línies de treball, en primer lloc es proposa implementar al DSP l’algorisme de control
del convertidor que contempla la presència d’una seqüència inversa en la tensió de xarxa. D’aquesta
manera es podria provar el seu comportament durant un sot de tensió provocat amb el generador de sots
del laboratori. En segon lloc, seria interessant poder operar com a inversor tot injectant potència a la
xarxa elèctrica. Per això caldrà tenir present que es requerirà aïllament galvànic i una tensió contínua
suficient per ondular la tensió a un nivell igual al de la xarxa elèctrica. Finalment, es podrien estudiar
altres sistemes de control del convertidor que permeten tenir un control independent de la potència activa
i la reactiva, fet que podria ser interessant de cara a futura normativa sobre generació distribuïda.
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Apèndix A
Introducció als IGBTs
En aquest apèndix es fa una breu introducció als Transistors Bipolars de Porta Aïllada (“Insulated Gate
Bipolar Transistor” en anglès). Es mostra la seva estructura, així com els avantatges que presenta res-
pecte altres interruptors estàtics. Finalment s’expliquen les seves característiques estàtiques i dinàmiques.
Els IGBTs van ser introduïts a principis dels anys 80 i ràpidament van acaparar moltes aplicacions de
baixa-mitjana potència i d’alta freqüència que anteriorment es feien amb altres semiconductors, com és
ara, amb transistors BJT (“Bipolar Junction Transistors”) o MOSFETs de potència (“Metal Oxide Field
Effect Transistors”). Així, a l’IGBT es van incorporar les millors característiques dels diferents semicon-
ductors existents, integrant en una sola estructura monolítica la tecnologia MOSFET i la BJT.
Conjuga els avantatges del transistor bipolar en poder de bloqueig d’altes tensions i la baixa resistència
de conducció que presenta, amb els del MOSFET en quant a freqüència de treball i el fàcil control en
tensió de la porta. Com a inconvenients, cal destacar en primer lloc que la tecnologia utilitzada per
desenvolupar aquest semiconductor fa que aparegui un tiristor paràsit que en determinades ocasions es
pot enclavar provocant un curtcircuit. En segon lloc, la presència de la part bipolar provoca una commu-
tació d’obertura semblant a la del GTO (“Gate Turn-Off Thyristor”), amb un corrent de cua que eleva
les pèrdues de commutació i limita la freqüència màxima de funcionament.
L’IGBT és un semiconductor de potència de tres terminals: el col·lector (C) pel qual entra el corrent,
l’emissor (E) per on surt i la porta (G) que és per on arriba el senyal de control. A la figura A.1(a) es
pot veure el símbol utilitzat per la seva representació, així com la disposició dels tres terminals.
RMod
C
E
G
(a) (b)
Figura A.1: (a) Símbol i (b) esquema del circuit equivalent d’un IGBT.
Els IGBTs es fabriquen amb la mateixa tecnologia que els circuits integrats, posant en paral·lel milers de
cel·les elementals cadascuna amb un transistor PNP controlat per un MOSFET. L’esquema equivalent es
mostra a la figura A.1(b), on es pot veure que amb aquesta configuració el BJT suporta tota la tensió i
Control d’un convertidor “Active Front End” en presència de desequilibris a la xarxa elèctrica
108 A.1. Característica estàtica
es pot posar un MOSFET de baixa tensió amb una baixa resistència en conducció.
El control es fa a través del MOSFET que alimenta la base del transistor bipolar aportant ràpidament
el corrent necessari perquè aquest darrer tanqui. El corrent de potència circula pel bipolar, que presenta
una baixa caiguda de tensió en saturació. A més, com que el transistor PNP està dissenyat per suportar
altes tensions, el seu guany en corrent és molt petit i, en conseqüència, el corrent que circula pel MOSFET
no serà comparable al del bipolar. El bloqueig es fa retirant la tensió de control de la porta: el MOSFET
es bloqueja ràpidament, però no el bipolar, que al ser més lent li queda la base flotant, dificultant el seu
bloqueig, que s’ha de fer per la recombinació dels portadors minoritaris de la unió, i allargant per tant la
duració de l’obertura.
Com que la base del PNP no és accessible exteriorment, l’evacuació dels portadors minoritaris no es pot
accelerar amb l’ajut del circuit de control de porta com es fa normalment amb els bipolars. Al fer-se la
recombinació dels portadors minoritaris amb el corrent que va cap a l’emissor, apareix el corrent de cua
que caracteritza els IGBTs fent que en incrementar la freqüència de treball augmentin les pèrdues per
commutació, limitant així la freqüència màxima.
Si s’intenta disminuir el corrent de cua per disminuir les pèrdues de commutació es produeix un augment
de la caiguda de tensió en conducció augmentant, per tant, les pèrdues en aquesta fase. Per aquest motiu
la majoria de fabricants ofereixen dues famílies d’IGBTs: els ràpids, amb un temps d’obertura més curt
i petits corrents de cua per aplicacions de molt alta freqüència, i els d’alt rendiment, amb baixes pèrdues
en conducció per treballar a freqüències inferiors.
Durant el bloqueig la base del PNP està flotant però activada pels portadors minoritaris fins que aquests es
recombinin. En aquestes circumstàncies les fortes variacions de tensió provocades per la ràpida obertura
del dispositiu i les inductàncies paràsites de la càrrega, generen corrents capacitius que poden reenclavar
l’IGBT. Per evitar aquest reenclavament del transistor bipolar intern s’acostuma a polaritzar negativa-
ment la porta durant l’obertura.
La secció transversal de la pastilla de silici d’un IGBT és com la d’un MOSFET a la qual s’ha afegit
un substrat P+ convertint-la en un dispositiu de quatre capes. Aquesta estructura presenta un tiristor
paràsit format per dos transistors bipolars: un NPN i un PNP. L’activació del transistor NPN comporta
el dispar de la configuració tiristor que no pot ser controlada per la porta, portant a la destrucció tèrmica
de l’IGBT.
Per evitar aquest dispar intempestiu es desestabilitza el transistor paràsit NPN reduint-ne el guany i
curtcircuitant la seva unió base-emissor amb una resistència. De totes maneres l’IGBT queda limitat en
corrent ja que el tiristor paràsit es pot cebar quan el corrent es faci superior al seu llindar d’enclavament.
També és necessari limitar les variacions brusques de la tensió en borns de l’IGBT perquè, igual que passa
amb els tiristors normals, l’estructura paràsita es pot enclavar pels corrents capacitius que es produeixen
entre les diferents capes del dispositiu.
A.1 Característica estàtica
L’IGBT suporta una tensió inversa d’uns pocs volts i no existeix en la seva estructura el díode paràsit en
antiparal·lel com en el cas del MOSFET. La seva característica estàtica ideal és, doncs, la d’un interruptor
en dos semieixos: bloqueja únicament tensions directes i condueix corrent en sentit directe (veure figura
A.2).
Com que en la majoria d’aplicacions on s’usen IGBTs és necessari el pas de corrent en sentit invers, els
fabricants venen els IGBTs en mòduls que porten integrat un díode en antiparal·lel. Al ser aquest díode
un afegit, el fabricant pot triar les característiques d’aquest per ser les més apropiades per l’aplicació.
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Figura A.2: Característica estàtica d’un IGBT.
La característica estàtica real de l’IGBT presenta una tensió llindar d’uns 0.7V per mantenir-lo en con-
ducció, semblant a la d’un díode ja que correspon a la caiguda a la unió PN de la base de l’emissor del
transistor bipolar intern. L’altra component té una característica resistiva corresponent a la caiguda al
MOSFET de baixa tensió.
La caiguda de tensió en conducció és independent de la tensió màxima que pot bloquejar, i és, en canvi,
fortament depenent dels temps de commutació. En els IGBTs d’alt rendiment aquesta caiguda de tensió
és d’uns 3V, mentre que en els ràpids augmenta fins als 4 o 5V.
Com que l’IGBT és la combinació d’una unió amb un coeficient de temperatura negatiu i d’una zona
resistiva amb un coeficient positiu, la relació entre la caiguda de tensió en conducció amb la tempera-
tura depèn del corrent que circuli. El coeficient de temperatura passa d’un valor negatiu preponderant
del transistor bipolar a un valor resistiu preponderant del MOSFET si la densitat de corrent augmenta.
Aquest coeficient positiu degut al MOSFET és el que permetrà el muntatge en paral·lel de diversos IGBTs.
En aplicar una tensió positiva al terminal de porta, l’IGBT es tanca i el corrent circula entre el col·lector
i l’emissor. El corrent en sentit invers no és possible i es fa a través del díode en antiparal·lel que s’afegeix.
Amb un corrent constant al col·lector, la tensió col·lector-emissor VCE disminueix si s’augmenta la tensió
de porta VGE fins que VCE arriba al seu valor de saturació mínim. Aquest valor multiplicat pel del corrent
al col·lector donarà les mínimes pèrdues possibles en conducció de l’IGBT.
A.2 Característica dinàmica
Els temps de commutació d’un IGBT estan relacionats amb la tensió de porta VGE juntament amb les
capacitats internes i les inductàncies paràsites del propi dispositiu, així com de la resistència interna de la
font de tensió de control. És desitjable una petita impedància interna d’aquesta font per carregar i des-
carregar les capacitats ràpidament i reduir els transitoris causats per la inductància del circuit de la porta.
Un temps de tancament molt petit provoca un pic molt alt al díode en antiparal·lel que apareix en l’IGBT
com un pic addicional en el corrent del col·lector. Un temps de bloqueig molt ràpids provoquen també
un pic de tensió ocasionat per les inductàncies paràsites. Caldrà, doncs, un compromís de velocitat per
escollir la resistència de la porta.
En qualsevol cas és molt important disminuir al màxim les inductàncies paràsites a la porta, ja que com-
binat amb les capacitats paràsites internes de l’IGBT pot provocar oscil·lacions en la tensió d’aquesta.
Per la mateixa raó la connexió de l’emissor per establir la tensió de control ha d’estar separada de la de
l’emissor principal, per on passarà el corrent.
Per a que l’IGBT es posi en conducció, s’aplica una tensió positiva a la porta VGE que, a causa de la
resistència interna de la font de tensió i la capacitat interna entre la porta i l’emissor, puja lentament.
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Quan aquesta tensió supera el valor llindar el corrent pel col·lector comença a pujar. El temps que passa
entre que VGE arriba al 10% del seu valor final fins que el corrent arriba també al 10% del seu valor final
s’anomena temps de retràs td(on).
El temps de pujada tr es defineix com el temps que triga el corrent en passar d’un 10% al 90% del seu
valor final. En aquest interval és on es produeixen la major part de les pèrdues per tancament i cal
minimitzar-lo ajustant la resistència de la porta. El temps de tancament és la suma dels temps de retràs
i el de pujada. El pic de corrent durant el procés de tancament també s’haurà de tenir en compte a l’hora
de calcular les pèrdues de commutació.
Per obrir l’interruptor s’aplica una tensió negativa a la porta per evitar petits tancaments de l’IGBT pro-
vocats pels corrents capacitius com a conseqüència de les capacitats paràsites internes durant l’obertura.
Apareix llavors un temps de retràs td(off) des de l’instant que la tensió de porta baixa per sota el 90%
del valor inicial fins que el corrent de col·lector baixa en un 90% també del valor inicial. El temps de
baixada tf és el que triga en baixar el corrent del 90% al 10% del valor inicial. El temps d’obertura toff
és la suma d’aquests dos temps.
El valor i el temps de la cua de corrent són propis de cada IGBT, però també depenen de les condicions de
treball. Per disminuir les pèrdues durant l’obertura és desitjable una pendent de baixada pronunciada,
però aquesta ràpida disminució provocarà un pic de tensió entre col·lector i emissor provocat per les
inductàncies paràsites del circuit principal.
Finalment, els temps d’obertura i tancament de l’IGBT s’han de tenir en compte a l’hora de posar els
temps morts del PWM ja que si s’actua al mateix temps sobre dos IGBTs d’una mateixa branca, com
que el temps de tancament és menor que el d’obertura es produiria un curtcircuit.
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Apèndix B
Pèrdues en els semiconductors
En aquest apèndix es fa una descripció de les pèrdues en els semiconductors. Aquestes es poden dividir
en dos grups: pèrdues per commutació i pèrdues per conducció. Es descriu el càlcul d’aquestes pèrdues
tant pel cas dels IGBTs com pel dels díodes en antiparal·lel.
B.1 Pèrdues per commutació
B.1.1 IGBTs
En aquest procés de càlcul, primer s’estudiarà el cas d’una branca en el supòsit que ha de comandar una
càrrega inductiva. Aquesta condició força un flux de corrent que es pot considerar constant a través de
la sortida durant el període de commutació. La Figura B.1 fa referència al circuit d’estudi.
Io
Vdc
vT-
T+
T-
D+
D-
iT-
Io
vT+ T+
T-
D+
D-
iT+
Vdc
Figura B.1: Circuit equivalent que es farà servir per calcular les pèrdues del convertidor.
El primer cas que s’estudiarà és el del corrent Io entrant a la branca. Com es pot veure en el diagrama
B.2, es suposa en un primer instant que l’IGBT T− està conduint. En un moment donat es dóna el senyal
d’obrir l’IGBT aplicant una tensió de porta negativa.
Durant el procés d’obertura, al principi no canvia el corrent a través de T− degut a l’efecte de la induc-
tància. L’IGBT, en canvi, ofereix cada cop més resistència al pas d’aquesta i això es tradueix en una
pujada de tensió entre col·lector i emissor. Aquest augment de la diferència de potencial supera en algun
moment la tensió de Vdc2 , provocant que el díode D+ entri en conducció. A partir d’aquest moment el
corrent a través de l’IGBT comença a disminuir. Arribat a aquest punt cal observar que en aquest instant
l’obertura o el tancament de T+ no produeix cap efecte perquè la caiguda de tensió en els seus borns és
pràcticament nul·la.
Durant el procés de tancament és el corrent a través de l’IGBT el que canvia en primer lloc. Això és
degut a que es suposa que el díode de la branca superior (D+) està conduint. Quan es compleixen les
condicions de porta per a que l’IGBT canviï d’estat, aquest ofereix a través seu un camí alternatiu per
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~ ~
~ ~
Io
VT-, VT+
iT-, iT+
vT-, vT+
Obertura Tancament
t
Eobertura Etancament
~ ~
~ ~
Io
VT-, VT+
Obertura Tancament
t
Figura B.2: Gràfic explicatiu de les pèrdues per commutació dels semiconductors.
al corrent. Això farà que disminueixi el que ja circulava pel díode fins al punt de fer-se zero. Just en
aquest punt el díode deixa d’estar polaritzat directament i la tensió en borns seus comença a augmentar,
o a disminuir la que es veu en borns de l’IGBT.
El cas de corrent que surt de la branca és exactament igual al descrit en els dos paràgrafs anteriors. L’únic
que canvia és el signe dels subíndex. En la Figura B.2 es descriuen les corbes que tenen la tensió i el cor-
rent de les dues branques: a l’esquerra de la coma el cas de corrent entrant i a la dreta de la coma el sortint.
També la Figura B.2 ofereix el significat de les pèrdues de commutació que dona el fabrican com a
Eobertura i Etancament. Al cap i a la fi, la potència dissipada en forma de calor no deixa de ser P = V I
així que l’energia dissipada serà:
Eobertura, Etancament =
∫
ti
v · idt (B.1)
On ti és el temps que dura tot el procés d’obertura i tancament en cada cas.
B.1.2 Díodes
S’ha de tenir en compte també que els díodes en antiparal·lel també pateixen unes pèrdues en commutar
ocasionades per la seva recuperació inversa. Aquestes pèrdues són les que generen els pics observats en
la Figura B.2.
La recuperació inversa d’un díode de potència succeeix sempre que aquest canvia d’estat. Igual que en el
cas anterior, la figura B.3, mostra com en cada commutació el díode passa d’estar polaritzat inversament
a directament a través d’una diF /dt que genera un sobrepuig de tensió. Aquest pic s’extingeix quan el
corrent en directa (iF ) s’estabilitza, arribant la tensió als valors que li pertoquen en conducció directa.
~ ~
~ ~
Io
VT-, VT+
iT-, iT+
vT-, vT+
Obertura Tancament
t
Eobertura Etancament
~ ~
~ ~
IF
-VR
Obertura
Tancament
t
iF
von
Pèrdues Pèrdues
Figura B.3: Gràfic explicatiu de les pèrdues d’un díode conduït pels corrents.
Quan el díode passa de polarització directa a inversa, el corrent circula en sentit contrari durant un cert
temps. Mentre això succeeix, la tensió en borns del díode comença a disminuir fins arribar a la tensió
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inversa (VR) que li pertoca. Quan aquest procés s’ha acabat, el corrent invers es pot considerar pràctica-
ment nul.
Un altre cop l’energia dissipada torna a ser:
Ed−i, Ei−d =
∫
td
v · idt (B.2)
On td és el temps que dura tot el procés d’obertura i tancament en cada cas.
B.2 Pèrdues per conducció
Les pèrdues per conducció són causades per una petita caiguda de tensió per la circulació de corrent a
través dels IGBTs i dels díodes.
Per als IGBTs, un dels avantatges que presenten respecte altres transistors, és que aquestes caigudes de
tensió a través seu acostumen a estar entre zero i tres volts. Això dependrà del semiconductor, el corrent
de col·lector, la temperatura de l’element i la tensió de porta, principalment.
Per als díodes, igual que per als transistors, també es produeixen unes pèrdues ocasionades per una
diferència de potencial en els seus bornes. Aquesta diferència depèn del semiconductor, el corrent i la
temperatura de l’element.
Per calcular l’energia que es dissipa en conducció, igual que en l’apartat B.1 es té que:
Ec =
∫
tc
v · idt (B.3)
On tc és el temps que el semiconductor està en conducció.
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Apèndix C
Estudi de la component homopolar en
sistemes trifàsics
En aquest apèndix es fa una explicació del tractament de la component homopolar en sistemes trifàsics.
S’estudiarà el cas de sistemes trifàsics de tres fils, dels quals també es dedueix la diferència de potencial
entre el punt neutre de la xarxa i el negatiu del bus de contínua.
El teorema de Fortescue, conegut també amb el nom de teorema de les components simètriques, afirma
que tres fasors desequilibrats d’un sistema trifàsic es poden descompondre en tres sistemes equilibrats de
fasors [15]. Les components d’aquests fasors equilibrats són [16]:
• Components de seqüència directa: són tres fasors d’igual magnitud desfasats 120o entre ells i
que tenen la mateixa seqüència de fase que els fasors originals (Figura C.1a).
• Components de seqüència inversa: són tres fasors d’igual magnitud desfasats 120o entre ells i
que tenen la seqüència de fase oposada a la dels fasors originals (Figura C.1b).
• Components de seqüència homopolars: són tres fasors d’igual magnitud sense desfasament
entre ells (Figura C.1c).
Va1
Vb1Vc1
ω
Va2
Vc2Vb2
ω
Va0 Vb0 Vc0
Va1
Vb1Vc1
ω
Va2
Vc2Vb2
ω
Va0 Vb0 Vc0
Va1
Vb1Vc1
ω
Va2
Vc2Vb2
ω
Va0 Vb0 Vc0
(a) (b) (c)
Figura C.1: (a) Components simètriques del sistema directe, (b) invers i (c) homopolar.
Aleshores, expressant el teorema de Fortescue de forma matemàtica:
Va = V
1
a + V
2
a + V
0
a
Vb = V
1
b + V
2
b + V
0
b
Vc = V
1
c + V
2
c + V
0
c
(C.1)
on els subíndexs a, b i c fan referència a cadascuna de les tres fases del sistema original i els superíndexs
1, 2 i 0 corresponen a les components directa, inversa i homopolar respectivament. Per tal de referir
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cadascuna de les components respecte la tensió de la fase a, es defineix l’operador a com:
a = e
2pi
3 j = 1∠120o (C.2)
Llavors, utilitzant aquest operador a l’equació C.1, s’obté la transformació de vectors de seqüència directa,
inversa i homopolar a tensions originals:VaVb
Vc
 =
 1 1 1a2 a 1
a a2 1
V1V2
V0
 (C.3)
La matriu de l’equació C.3 és invertible, per tant, es pot extreure la matriu de canvi que passa de les
components originals a les simètriques. Aleshores, la transformació que regeix aquest canvi és:V1V2
V0
 = 1
3
1 a a21 a2 a
1 1 1
VaVb
Vc
 (C.4)
De l’equació C.4 es pot veure que si el sistema trifàsic de partida és equilibrat, aleshores la tensió
homopolar és nul·la. Les tensions compostes del convertidor vénen donades per les equacions C.5, C.6 i
C.7.
Vab = Va−Vb = V 0a +V 1a +V 2a −V 0b −V 1b −V 2b = V 0a +V 1a +V 2a −V 0a −a2V 1a −aV 2a =
(
1− a2)V 1a +(1− a)V 2a
(C.5)
Vbc = Vb−Vc = V 0b +V 1b +V 2b −V 0c −V 1c −V 2c = V 0a +a2V 1a +aV 2a −V 0a −aV 1a −a2V 2a =
(
a2 − a)V 1a +(a− a2)V 2a
(C.6)
Vca = Vc−Va = V 0c +V 1c +V 2c −V 0a −V 1a −V 2a = V 0a +aV 1a +a2V 2a −V 0a −V 1a −V 2a = (a− 1)V 1a +
(
a2 − 1)V 2a
(C.7)
Es pot veure en aquestes últimes expressions que a partir de tensions senzilles amb component homopolar,
al obtenir les tensions compostes, el terme homopolar s’anul·la perquè és el mateix per cadascuna de les
tensions senzilles. En el cas del present projecte, el sistema es pot descompondre únicament en una
seqüència directa i una inversa. Així, coneixent només dues tensions de fase (o dues de compostes), la
tercera es pot conèixer a partir de les altres dues. És per això que en el sistema estudiat únicament hi
ha dues sondes de tensió i dues de corrent a la banda d’alterna del convertidor.
C.1 Diferència de tensió entre el punt neutre de la xarxa i el
negatiu del bus de contínua
Prenent com a referència l’esquema de la figura 1.1 es pretén estudiar quina és la diferència de tensió
entre el punt neutre de la xarxa i el negatiu del bus de contínua quan no estan units, és a dir, quan es
disposa d’una xarxa trifàsica de tres fils [17].
D’una banda, es recorda que en un sistema trifàsic de tres fils, com que no hi ha connectat el neutre i no
poden circular-hi corrents homopolars, es compleix:
Ia + Ib + Ic = 0
d
dt (Ia + Ib + Ic) = 0
(C.8)
D’altra banda, les tensions de cada una de les fases del convertidor respecte el punt neutre de la xarxa,
vénen donades per l’expressió C.9.
Vlkn = VlkN − VnN (k = a, b, c) (C.9)
on el subíndex l fa referència al convertidor, n al punt neutre de la xarxa, N al negatiu del bus de
contínua i k a cadascuna de les fases. Analitzant el sistema trifàsic de la figura 1.1, cada tensió de fase
del convertidor pot ser escrita com:
Vlkn = Vzkn −Rik − Ldikdt (k = a, b, c) (C.10)
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Sumant les equacions C.9 de cadascuna de les fases:∑
k=a,b,c
Vlkn =
∑
k=a,b,c
VlkN − 3VnN (C.11)
VnN =
1
3
 ∑
k=a,b,c
VlkN −
∑
k=a,b,c
Vlkn
 (C.12)
Llavors, sumant les equacions C.10 de cadascuna de les fases i considerant l’equació C.8, el sumatori de
tensions del convertidor entre cada fase i el punt neutre de la xarxa ve donada per:∑
k=a,b,c
Vlkn =
∑
k=a,b,c
Vzkn (C.13)
Així,
VnN =
1
3
 ∑
k=a,b,c
VlkN −
∑
k=a,b,c
Vzkn
 (C.14)
Aleshores, si es disposa d’un sistema trifàsic equilibrat:∑
k=a,b,c
Vzkn = 0 (C.15)
Llavors,
VnN =
1
3
∑
k=a,b,c
VlkN (C.16)
Finalment, substituint VnN de l’equació C.16 a l’equació C.9 per cadascuna de les fases, s’obté la matriu
de l’equació C.17 utilitzada en el model del convertidor per obtenir les tensions simples a partir de les
tensions referides al negatiu del bus de contínua.
Vlan
Vlbn
Vlcn
 =

2
3 − 13 − 13
− 13 23 − 13
− 13 − 13 23


VlaN
VlbN
VlcN
 (C.17)
En cas de produir-se un sot de tensió desequilibrat a la xarxa elèctrica, no sempre es compleix l’equació
C.15 i llavors les tensions simples utilitzades al model del convertidor no estarien ben obtingudes. No
obstant això, el tipus de sot que s’ha simulat en aquest projecte sí que ho compleix.
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Apèndix D
Aplicació de la transformada de Park a
l’estudi del convertidor trifàsic
En aquest apèndix es presenta el desenvolupament matemàtic per obtenir les equacions de l’estudi del
convertidor trifàsic expressades en el sistema de referència síncron. Es pretén justificar les expressions
mostrades al capítol 1.
Per tal de desenvolupar l’aplicació de la transformació de Park a les equacions del convertidor, s’anomena
P a la matriu de transformada de Park de l’equació 1.8 i P−1 a la matriu inversa de Park de l’equació
1.9. Així, aplicant la transformada de Park a l’equació 1.1 s’obté:
d
dt
(
P−1PI
)
= AP−1PI +BP−1PU (D.1)
on
U =

Vzan − VlaN + VnN
Vzbn − VlbN + VnN
Vzcn − VlcN + VnN
 (D.2)
I =
iaib
ic
 (D.3)
A =
−RL 0 00 −RL 0
0 0 −RL
 (D.4)
B =
 1L 0 00 1L 0
0 0 1L
 (D.5)
Aleshores, expressant alguns dels productes de matrius com s’indica a les equacions D.6 i D.7, s’obté:
PI = Ip =
 I0Id
Iq
 (D.6)
PU = Up =
 Vz0 − Vl0 + VnNVzd − Vld
Vzq − Vlq
 (D.7)
on els subíndexs z i l fan referència a la xarxa i al convertidor respectivament, mentre que 0, d i q repre-
senten les components homopolars, directes i en quadratura respectivament.
Control d’un convertidor “Active Front End” en presència de desequilibris a la xarxa elèctrica
120
Un cop expressades totes les matrius en termes de Park, s’arriba a l’equació:
d
dt
(
P−1Ip
)
= AP−1Ip +BP−1Up (D.8)
Desenvolupant l’equació D.8,
d
dt
(
P−1
)
Ip + P
−1 d
dt
(Ip) = AP
−1Ip +BP−1Up (D.9)
d
dt
(Ip) = P
(
AP−1Ip +BP−1Up − d
dt
(
P−1
)
Ip
)
(D.10)
Finalment,
d
dt
(Ip) = P
(
AP−1 − d
dt
P−1
)
Ip + PBP
−1Up (D.11)
De l’expressió D.11 falta determinar el producte de la matriu transformada de Park per la derivada de
la matriu inversa de Park. La derivada de la matriu inversa de Park és:
d
dt
(
P−1
)
= ω
0 − sin (θ) − cos (θ)0 − sin (θ − 2pi3 ) − cos (θ − 2pi3 )
0 − sin (θ + 2pi3 ) − cos (θ − 2pi3 )
 (D.12)
on s’ha tingut present que θ = ωt. Llavors, el producte de la matriu de la transformació de Park per la
matriu de l’expressió D.12, és:
P
d
dt
(
P−1
)
=
2
3
ω
0 x y0 z t
0 u v
 (D.13)
x = −1
2
[
sin (θ) + sin
(
θ − 2pi
3
)
+ sin
(
θ +
2pi
3
)]
(D.14)
y = −1
2
[
cos (θ) + cos
(
θ − 2pi
3
)
+ cos
(
θ +
2pi
3
)]
(D.15)
z = − cos (θ) sin (θ)− cos
(
θ − 2pi
3
)
sin
(
θ − 2pi
3
)
− cos
(
θ +
2pi
3
)
sin
(
θ +
2pi
3
)
(D.16)
t = − cos2 (θ)− cos2
(
θ − 2pi
3
)
− cos2
(
θ +
2pi
3
)
(D.17)
u = sin2 (θ) + sin2
(
θ − 2pi
3
)
+ sin2
(
θ +
2pi
3
)
(D.18)
v = cos (θ) sin (θ) + cos
(
θ − 2pi
3
)
sin
(
θ − 2pi
3
)
+ cos
(
θ +
2pi
3
)
sin
(
θ +
2pi
3
)
(D.19)
Si es té en compte que la suma de tres funcions trigonomètriques desfasades entre elles 120o i -120o és 0
i es tenen en consideració les identitats trigonomètriques que passen de productes a sumes, aleshores, la
matriu de l’equació D.13 queda de la següent manera:
P
d
dt
(
P−1
)
=
0 0 00 0 −ω
0 ω 0
 (D.20)
Finalment doncs, relacionant les equacions D.4, D.5, D.11 i D.20, s’obtenen les equacions del convertidor
en els sistema de referència síncron 0dq.
d
dt

i0
id
iq
 = −

R
L 0 0
0 RL −ω
0 ω RL


i0
id
iq
+

1
L 0 0
0 1L 0
0 0 1L


Vz0 − Vl0 + VnN
Vzd − Vld
Vzq − Vlq
 (D.21)
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Apèndix E
Introducció a la caracterització dels
sots de tensió
En aquest apèndix es fa una breu introducció a la forma de caracteritzar els sots de tensió. En primer
lloc es presenta la definició de sot de tensió i es mostren els diferents tipus de sots. Finalment es descriu
la manera de caracteritzar cadascun dels tipus.
E.1 Definició
Un sot de tensió es defineix com una disminució sobtada de la tensió per sota del 90% de manera no
permanent, és a dir, al cap de poc temps es produeix la recuperació del nivell nominal. La duració del
sot pot anar des de mig cicle fins a uns quants segons i la disminució de tensió pot ser des del 90% fins al
10%. Els sots de tensió que duren menys de mig cicle es consideren transitoris [18]. Poden ser provocats
per diferents fenòmens, tant externs com interns a la xarxa de distribució, per exemple:
• Connexió de càrregues elevades o pertorbadores
• Caigudes de llamps
• Contacte de branques d’arbre amb les línies
• Maniobres a la xarxa de transport o distribució
• Curtcircuits en línies fins el temps d’actuació de les proteccions
E.2 Caracterització dels sots de tensió
Els sots es caracteritzen principalment per dues magnituds: la duració i la profunditat. La duració es
defineix com el temps en el qual les tres ones de tensió del sistema trifàsic no tenen el seu valor nominal.
La profunditat del sot és la diferència entre el valor mínim de l’ona de tensió respecte el nivell nominal.
Tot i caracteritzar-se només per dos paràmetres, com que la xarxa elèctrica és un sistema trifàsic, exis-
teix una gran varietat de possibilitats en les magnituds de les tensions així com amb les seves fases. Una
possible classificació és la presentada a [18], la qual té en compte els diferents tipus de falles que poden
existir en un sistema trifàsic de tensions i la connexió dels equips i dels transformadors. Així, existeixen
quatre tipus de sots, són els representats a la figura E.1, on les línies discontínues representen les tensions
del sistema trifàsic equilibrat i les contínues les tensions durant el sot.
El tipus A són desequilibris deguts a falles trifàsiques, mentre que els altres són deguts a falles monofàsi-
ques i fase-fase. El sot tipus B conté una component homopolar que difícilment pot ser transferida aigües
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Va
Vb
Vc
TIPUS   A TIPUS   B TIPUS   C TIPUS   D
Va
Vc
Vb
VaVc
Vb
Vb
Vc
Va
Figura E.1: Representació fasorial dels quatre tipus de sots trifàsics desequilibrats.
avall cap els equips. Així, la majoria de sots que pot veure l’equip d’aquest projecte en qüestió són dels
tipus C i D. Les equacions que caracteritzen els sots tipus A, C i D són:
~VaA =
~V ~VaC = 1
~VaD =
~V
~VbA = − 12 ~V − j
√
3
2
~V ~VbC = − 12 − j
√
3
2
~V ~VbD = − 12 ~V − j
√
3
2
~VcA = − 12 ~V + j
√
3
2
~V ~VcC = − 12 + j
√
3
2
~V ~VcD = − 12 ~V + j
√
3
2
(E.1)
on ~V representa la tensió nominal, normalment expressada en tant per u.
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Apèndix F
Tècniques de modulació
En aquest apèndix es presenten algunes de les tècniques de modulació (o conversió DC/AC) més utilitza-
des, explicant el seu principi de funcionament i analitzant els seus avantatges i inconvenients. Es fa una
comparativa entre totes elles i es justifica l’elecció de la tècnica emprada en aquest projecte, de la qual
també es descriu la seva implementació al DSP.
F.1 Modulació per amplada de polsos
Aquesta tècnica de modulació, en anglès anomenada “Pulse Width Modulation” o d’ara en endavant
PWM, pretén obtenir a la sortida de l’inversor una tensió sinusoïdal amb una magnitud i una freqüència
controlables. Per aconseguir-ho, es compara una ona sinusoïdal de magnitud i freqüència que dependrà
de la consigna del control, anomenada ona moduladora, amb una ona triangular d’una freqüència fixa
molt més alta i d’una magnitud constant, anomenada portadora. La sortida d’aquesta comparació és
la consigna que es dóna als interruptors de cada branca per efectuar la seva corresponent obertura o
tancament. La freqüència del senyal triangular determina la freqüència de commutació dels interruptors
[17]. La figura F.1 mostra els dos senyals comparats i els polsos de sortida de la comparació.
Date: 09:02AM 12/14/10C:\Users\Maite\Documents\PFC\Simulacions PSIM\pwm.txt
-1.10
-0.55
0.00
0.55
1.10
Vmoduladora Vportadora
0.00 5.00 10.00 15.00 20.00
-0.20
0.08
0.36
0.64
0.92
1.20
Time (ms)
Vcomparació
Figura F.1: Representació de l’ona moduladora, l’ona portadora i els polsos obtinguts de la comparació entre
elles.
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F.1.1 Limitacions del PWM
Es suposa que la tensió de cada branca pot variar entre −Vd2 i Vd2 , suposant el valor de tensió del bus
de contínua Vd constant. Aleshores, si en cap moment l’ona sinusoïdal no supera l’amplitud del senyal
triangular, es té:
Vfase,RMS =
Vma`x√
2
=
Vd
2
√
2
(F.1)
En un sistema trifàsic la tensió composta s’expressa com:
Vlı´nia,RMS =
√
3Vfase,RMS =
√
3
2
√
2
Vd ≈ 0.612Vd (F.2)
L’equació F.2 demostra que la màxima tensió eficaç entre fases que podria sintetitzar el convertidor amb
la modulació per amplada de polsos, com a màxim, és del 61.2% de la tensió del bus de contínua. Per tal
d’elevar el valor d’aquesta tensió assolible, a continuació es presenten altres tècniques.
F.2 Modulació per amplada de polsos amb sobremodulació
En aquest cas es permet que l’ona moduladora sigui més gran que el malor màxim de la portadora. En
l’aspecte freqüencial això comporta l’aparició d’un major contingut d’harmònics, tal i com es pot veure
a la figura F.2. Considerant el cas extrem de sobremodulació, en el qual s’interpreta una ona totalment
quadrada enlloc d’una ona sinusoïdal, la màxima tensió de línia que es pot assolir ve donada per:
Vlı´nia,RMS =
√
3
4
pi
Vfase,RMS ≈ 0.78Vd (F.3)
on es pot veure que ja és una tensió més gran que l’assolible en la regió habitual de modulació.
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Figura F.2: Representació de l’ona moduladora, l’ona portadora i els polsos obtinguts de la comparació entre
elles treballant en sobremodulació.
F.3 Modulació vectorial SVPWM
Aquesta tècnica de modulació, anomenada “Space Vector Pulse Width Modulation”, és una tècnica de
síntesi de tensions a la sortida del convertidor que es basa en la representació vectorial de les tensions
desitjades. La tensió desitjada de sortida del sistema trifàsic es substitueix per un vector ~V que gira
de manera síncrona amb la xarxa. Per tal de sintetitzar el vector ~V es disposa únicament d’uns estats
concrets del convertidor, obtinguts a partir de l’estat dels interruptors de cada branca [2]. Cadascun dels
interruptors de les tres branques pot estar obert o tancat, però sempre tenint present que:
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• Mai poden estar dos interruptors d’una mateixa branca tancats al mateix temps ja que en aquest
cas es produiria un curtcircuit.
• Sempre hi ha d’haver un dels dos interruptors de cada branca conduint, de no ser així no es tindria
definida la tensió de la fase corresponent a aquella branca.
Així doncs, contemplant els dos criteris anteriors, s’obté un total de 8 estats de commutació possibles.
Per caracteritzar cadascun d’aquests estats, es considera que l’estat Si = 1 (amb i = 1, 2, 3) significa
que l’interruptor superior està tancat ( i l’inferior obert) mentre que l’estat 0 representa que l’interruptor
superior està obert (i l’inferior tancat). Seguint aquest criteri es pot obtenir la taula F.1 que mostra
les tensions de cada fase per cadascun dels estats així com aquestes tensions expressades en eixos 0DQ
mitjançant la transformació de l’equació 1.5.
Vector S1 S2 S3 Va Vb Vc V0 VD VQ
~V0 0 0 0 −Vd/2 −Vd/2 −Vd/2 −Vd/
√
2 0 0
~V1 1 0 0 Vd/2 −Vd/2 −Vd/2 −
√
2Vd/6 2Vd/3 0
~V2 1 1 0 Vd/2 Vd/2 −Vd/2
√
2Vd/6 Vd/3
√
3Vd/3
~V3 0 1 0 −Vd/2 Vd/2 −Vd/2 −
√
2Vd/6 −Vd/3
√
3Vd/3
~V4 0 1 1 −Vd/2 Vd/2 Vd/2
√
2Vd/6 −2Vd/3 0
~V5 0 0 1 −Vd/2 −Vd/2 Vd/2 −
√
2Vd/6 −Vd/3 −
√
3Vd/3
~V6 1 0 1 Vd/2 −Vd/2 Vd/2
√
2Vd/6 Vd/3 −
√
3Vd/3
~V7 1 1 1 Vd/2 Vd/2 Vd/2 Vd/
√
2 0 0
Taula F.1: Tensions de fase i tensions en eixos 0DQ per cadascun dels 8 estats de commutació
del SVPWM.
La figura F.3 mostra la nomenclatura de cadascuna de les branques utilitzada per l’elaboració de la taula
F.1.
Vd
Vd 
2
Vd 
2
a
b
c
Figura F.3: Estructura del convertidor trifàsic amb la nomenclatura emprada.
S’ha suposat que el bus de contínua disposa de punt mig del bus de contínua. En cas de no ser així,
es pot prendre com a referència el punt negatiu del bus de contínua. D’aquesta manera les tensions de
les tres fases anirien entre 0 i Vd i les seves components de Clarke no canviarien. La figura F.4 mostra
la representació dels vuit vectors en el sistema de referència DQ obtenint així un hexàgon format pels
vectors ~V1 a ~V6, cadascun d’ells amb una magnitud de 2Vd/3. Els vectors restants, ~V0 i ~V7 són els vectors
nuls. Aleshores, es pot sintetitzar el vector de tensió desitjada aplicant cada vector durant un cert temps,
de manera que:
~V =
∑
i=0...7
~Viti (F.4)
on ~Vi és el vector tensió que aplica el convertidor durant el temps ti. No obtant això, s’ha de tenir present
que:
T
2
=
∑
i=0...7
ti (F.5)
L’equació F.5 imposa que la suma de tots els temps d’aplicació de cadascun dels vectors d’estat no su-
peri la meitat del període de commutació (T ). Observant les equacions anteriors, es pot deduir que hi ha
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30º
60º
D
Q
V1
→
V2
→V3→
V4
→
V5
→ V6→
V0,
→V7→
V→
I
II
III
IV
V
VI
d→
V2
→
V→
V1V0,
→V7→
q
θr
Figura F.4: Representació dels vuit vectors d’estat sobre els eixos DQ i del vector consigna ~V .
diferents possibilitats de síntesi del vector, però una de les tècniques que pretén minimitzar les commutaci-
ons dels transistors és la proposada per Van Der Broek, la tècnica més utilitzada al llarg dels anys [2] [19].
L’algorisme de Van Der Broek consisteix en sintetitzar el vector tensió consigna aplicant els dos vectors
adjacents a ell i els vectors nuls, per tant, s’obtindrà el vector consigna (~V ) en valor mig al llarg d’un
període de commutació T . La figura F.5 mostra aquest concepte pel cas de voler obtenir un vector
consigna situat al sector I, el qual està limitat pels vectors ~V1 i ~V2.
30º
60º
D
Q
V1
→
V2
→V3→
V4
→
V5
→ V6→
V0,
→V7→
V→
I
II
III
IV
V
VI
→
V2
→
V→
V1V0,
→V7→
θr
Figura F.5: Síntesi del vector tensió consigna situat al sector I a partir dels dos vectors adjacents a ell i dels
vectors nuls.
El vector tensió consigna es pot escriure en forma de mòdul i angle com:
|~V | =
√
V 2D + V
2
Q
θDQ = arctan
(
VQ
VD
) (F.6)
L’angle θDQ determina una regió entre les sis possibles. Si es defineix l’angle θr com l’angle de la tensió
consigna en cadascuna de les sis regions
(
0 ≤ θr ≤ pi3
)
, aleshores:
θr = θDQ − pi3n; n = {1...6} (F.7)
Com a exemple, el vector consigna del sector I que es vol modular compleix:
~V =
t1
Ts
~V1 +
t2
Ts
~V2 (F.8)
on Ts és la meitat del període de commutació, ~V1 i ~V2 són els dos vectors directament sintetitzables pel
convertidor i que són adjacents al vector consigna i, finalment, t1 i t2 són els temps d’aplicació dels dos
vectors adjacents. Aleshores, aïllant de l’equació F.8 els temps d’aplicació, s’obté:
t1 =
√
3V
Vdc
Ts sin
(pi
3
− θr
)
(F.9)
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t2 =
√
3V
Vdc
Ts sin (θr) (F.10)
t0 = Ts − t1 − t2 (F.11)
on Vdc és la tensió del bus de contínua, la qual no s’ha anomenat Vd com abans per evitar confusions
amb la component de la tensió en eixos dq, i t0 és el temps d’aplicació dels dos vectors nuls. Normalment
aquest temps d’aplicació es reparteix per igual en cada període. Per reduir el nombre de commutacions
es va canviant l’ordre d’aplicació dels quatre vectors (els dos adjacents i els dos nuls), així, en el cas del
sector I, la seqüència d’aplicació dels vectors seria: ~V0 − ~V1 − ~V2 − ~V7 − ~V7 − ~V2 − ~V1 − ~V0. D’aquesta
manera s’obté un SVPWM simètric, reduint el nombre de commutacions i, per tant, reduint també les
pèrdues. La figura F.6 mostra un exemple de les commutacions que segueixen les branques durant un
període de commutació.
30º
60º
D
Q
V1
→
V2
→V3→
V4
→
V5
→ V6→
V0,
→V7→
V→
I
II
III
IV
V
VI
→
V2
→
V→
V1V0,
→V7→
θr
V1
→ V2→ V7→V0→ V7→ V1→ V0→V2→
a
b
c
t0 t1 t2 t7 t7 t2 t1 t0
T/2 T/2
Figura F.6: Taula de commutacions que efectuaran els interruptors de les tres branques per sintetitzar un vector
tensió consigna situat al sector I.
F.3.1 Implementació de la modulació vectorial SVPWM al DSP
En aquest apartat es presenta un algorisme que permet implementar al DSP la modulació SVPWM, la qual
presenta una sèrie d’inconvenients importants que fan difícil la seva implementació en microcontroladors.
L’inconvenient més important és la necessitat de càlculs matemàtics complexes, com el sinus o l’arc
tangent [2].
Expressant en forma d’equació la definició del vector tensió consigna feta en l’equació F.4 pel cas del
sector I, es té:
~V
T
2
= ~V1t1 + ~V2t2 + ~V0t0 + ~V7t7 (F.12)
T
2
= t1 + t2 + t0 + t7 (F.13)
L’equació F.12 es pot dividir en part real i part imaginària, corresponents a les components en l’eix D i
l’eix Q respectivament. D’aquesta manera,
VD
T
2 =
~V1Dt1 + ~V2Dt2 + ~V0Dt0 + ~V7Dt7
VQ
T
2 =
~V1Qt1 + ~V2Qt2 + ~V0Qt0 + ~V7Qt7
(F.14)
D’una banda, cal recordar que els vectors nuls ~V0 i ~V7 tenen les components en els eixos D i Q nul·les.
D’altra banda, cal tenir present que T i les components dels 8 vectors que pot sintetitzar l’ondulador són
variables conegudes, les últimes depenen només de la tensió del bus de contínua. D’aquesta manera, les
úniques incògnites són els temps d’aplicació de cadascun dels vectors i es pot expressar el sistema com:
[
VD
VQ
]
T
2 =
[
V1D V2D
V1Q V2Q
] [
t1
t2
]
T
2 = t1 + t2 + t0 + t7
(F.15)
Aïllant els ti de l’equació F.15 s’obté:
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t1 =
V2Q
T
2
V1DV2Q − V2DV1QVD −
V2D
T
2
V1DV2Q − V2DV1QVQ = K11Vdc
T
2
VD −K12VdcT
2
VQ (F.16)
t2 =
V1D
T
2
V1DV2Q − V2DV1QVQ −
V1Q
T
2
V1DV2Q − V2DV1QVD = K21Vdc
T
2
VQ −K22VdcT
2
VD (F.17)
t0 = t7 =
T
2 − t1 − t2
2
(F.18)
Així doncs, per calcular els temps d’aplicació de cada vector només cal realitzar quatre multiplicacions
i dues restes, ja que les constants Kij es poden emmagatzemar prèviament a la memòria i no s’han
de calcular. Aquestes constants, que estan en funció de la tensió de bus, prenen valors diferents per
cadascuna de les regions. Cal tenir present que s’ha utilitzat els valors de VD i VQ de l’apartat F.3. La
taula F.2 mostra les expressions d’elles.
Regió K11 K12 K21 K22
I 32
1
Vdc
√
3
2
1
Vdc
√
3 1Vdc 0
II 32
1
Vdc
−
√
3
2
1
Vdc
√
3
2
1
Vdc
3
2
1
Vdc
III 0 −√3 1Vdc −
√
3
2
1
Vdc
3
2
1
Vdc
IV − 32 1Vdc −
√
3
2
1
Vdc
−√3 1Vdc 0
V − 32 1Vdc
√
3
2
1
Vdc
−
√
3
2
1
Vdc
− 32 1Vdc
VI 0
√
3 1Vdc
√
3
2
1
Vdc
− 32 1Vdc
Taula F.2: Expressions de les constants Kij per ca-
dascuna de les regions del SVPWM en funció de la
tensió del bus de contínua Vdc.
F.3.2 Tensió màxima teòrica assolible amb la modulació SVPWM
El radi de la circumferència inscrita a l’hexàgon format pels 6 vectors d’estat no nuls determina la
màxima tensió que es pot obtenir al convertidor amb aquesta modulació. La figura F.7 pretén aclarir
aquest concepte.
60º
D
Q
V1
→
V2
→V3→
V4
→
V5
→ V6→
V0,
→V7→
V→
I
II
III
IV
V
VI
→
V2
→
V→
V1V0,
→V7→
θr
V1
→ V2→ V7→V0→ V7→ V1→ V0→V2→
a
b
c
t0 t1 t2 t7 t7 t2 t1 t0
T/2 T/2
60º
D
Q
V1
→
V2
→V3→
V4
→
V5
→ V6→
V0,
→V7→
Vmàx
30º
Figura F.7: Representació de la tensió màxima teòrica que es pot sintetitzar amb la modulació SVPWM.
El mòdul dels vectors tensió sintetitzables pel convertidor en les coordenades dq (igual que en els eixos
DQ) val 23Vdc, aleshores el radi de la circumferència inscrita a l’hexàgon és:
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Vma`x =
2
3Vdc cos (30
o)
= 23Vdc
√
3
2
=
√
3
3 Vdc
= Vdc√
3
(F.19)
Cal tenir present, però, que aquests càlculs són única i exclusivament pel mòdul del vector tensió, però en
realitat el control sintetitza cadascun d’aquests vectors mitjançant les components en els eixos d i q. Per
tant, al DSP cal limitar aquestes components de tensió. Hi ha diferents criteris de limitació, dos d’ells
són:
• Donar el màxim possible de tensió en l’eix directe i calcular la component en quadratura per no
superar el màxim del mòdul de tensió.
• Conservar l’angle inicial del vector consigna de tensió i calcular les components en els eixos d i q
per no superar el valor màxim del mòdul de tensió.
En aquest projecte s’ha optat pel primer criteri, tenint així:
Vd ≤ Vdc√
3
(F.20)
Vq ≤
√(
Vdc√
3
)2
− V 2d (F.21)
D’una banda, aquest tipus de limitació té l’inconvenient que la majoria de vegades s’està limitant molt la
component en quadratura de la tensió, ja que si la tensió del bus de contínua és molt baixa per la tensió
de sortida que es demana, la Vd quedarà saturada al seu valor màxim i la Vq haurà de ser zero. Això
podria portar problemes en el control del sistema perquè únicament es podria controlar la component
directa. Tot i aquest inconvenient, si es controla la tensió de bus per tal que sigui suficientment alta,
aquest problema no ha de succeir.
D’altra banda, aquest mètode de limitació presenta l’avantatge que es pot aprofitar tot el mòdul del
vector tensió per la generació de la tensió de sortida en aquells casos en què Vd no estigui saturat.
F.4 Elecció de la tècnica de modulació
Comparant la màxima tensió assolible pels diferents mètodes presentats es justifica l’elecció de la mo-
dulació SVPWM per l’aplicació del present projecte. La modulació PWM amb sobremodulació no s’ha
escollit pel gran contingut d’harmònics que genera. La taula F.3 presenta aquests resultats. L’índex
Tècnica de modulació Tensió màxima Índex de modulació
PWM sinusoïdal 0.612Vdc 0.79
Sobremodulació 0.780Vdc 1.00
SVPWM 0.707Vdc 0.91
Taula F.3: Comparació de les tensions màximes teòriques assolibles i dels
índexs de modulació per les diferents tècniques de modulació.
de modulació es defineix com la relació entre la màxima tensió assolible mitjançant una tècnica de mo-
dulació determinada (tensió màxima de la component fonamental) i la tensió màxima assolible amb la
modulació per ona semiquadrada. Aquest índex permet comparar el grau d’aprofitament de la tensió
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disponible en el bus de contínua en relació al màxim aprofitament possible que permet la modulació per
ona semiquadrada [2]. Així, l’índex de modulació (m) ve donat per:
m =
Vma`x√
6
pi Vdc
(F.22)
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Apèndix G
Models del sistema implementats en
Simulink R©
En aquest apèndix s’adjunten els models implementats per simular el comportament del sistema. Al capítol
4 únicament s’ha presentat el diagrama de blocs de la part física i els seus models, la resta es presenten
a continuació. S’han hagut de crear dos models diferents de la part de control, un per xarxa equilibrada i
un per xarxa desequilibrada, donat que ja s’ha vist que cal fer un control diferent per obtenir els resultats
esperats.
G.1 Model del generador de sots
Per modelar la xarxa elèctrica s’ha dut a terme el model d’un generador de sots basat en les equacions
presentades a l’apèndix E (veure figura G.1). Permet configurar el tipus de sot entre (A, C o D), la tensió
nominal durant el sot i la seva duració. Quan no es produeix el sot, el generador de sots dóna a la seva
sortida un sistema trifàsic equilibrat amb la tensió nominal que es fixi a Vred.
DURACIÓ DEL SOT
Angle
3
V_comp
2
V_simpl1
1
Vred*sqrt(2/3)
Xarxa2
Vsimples
cos
SOT TIPUS D
(Mòdul,Angle)
SOT TIPUS C
(Mòdul,Angle) 
SOT TIPUS A
(Mòdul,Angle)
Generació angle
de xarxa
Angle
 1 -1  0
 0  1 -1
-1  0  1
* u
TIPUS_SOT
angle xarxa
angle xarxa
(Mòdul,Angle)
Mòdul_vector_sot
Angle_vector_sot
Tensions_equilibrades
Figura G.1: Model del generador de sots implementat per simular la xarxa elèctrica.
G.2 Model del sistema de sincronització amb la xarxa
S’ha implementat un model que permet seleccionar la procedència de l’angle estimat de la tensió de xarxa
entre tres opcions: referència arbitrària, referència provinent d’un SRF-PLL o d’un DSRF-PLL. La figura
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G.2(a) presenta el seu aspecte extern i la G.2(b) el seu interior.
Fita_DSRF1
3
Fita_SRF1
2
Fita_arbitrària1
1
Selecció de Referència1
Vdq_simpl
VDQ_simpl
Fita_arbitrària1
Fita_SRF
Fita_DSRF
w
Fita
tensions_mitges
[Fita]
[w]
[tensions_mitges]
[Vdq_simp_pos]
[VDQ_simp]
tensions_mitges
6
Fita
5
w
4
Fita_DSRF
3
Fita_SRF
2
Fita_arbitrària1
1
Unit Delay2
z
1
Unit Delay1
z
1
Selector1
2*pi*f1
Selector control_ref
SRF_PLL
Vdq_simp
fita
freqüència
PLL
ideal
Out1
Multiport
Switch1
Multiport
Switch
[w_SRF]
[w_DSRF]
[w_DSRF]
[w_SRF]
DSRF_PLL
Vsimpl DQ
fita_estimada
freqüència
dpos_mig
qpos_mig
dneg_mig
qneg_mig
VDQ_simpl
2
Vdq_simpl
1
(a) (b)
Figura G.2: (a) Aspecte extern del bloc que modela el sistema de sincronització amb la xarxa i (b) el seu
interior.
G.2.1 Model del SRF-PLL
De l’aspecte intern del sistema de sincronització amb la xarxa presentat a l’apartat interior, el model del
SRF-PLL que s’ha implementat és el que mostra la figura G.3.
freqüència
2
fita
1
PID Iq
Consigna
Real
Out
Math
Function
rem-1
Discrete-Time
Integrator1
K Ts
z-1
2*pi
0
Vdq_simp
1 q w_est
Figura G.3: Model del “Synchronous Reference Frame PLL” implementat.
G.2.2 Model del DSRF-PLL
El “Double Synchronous Reference Frame PLL” s’ha implementat mitjançant el diagrama de blocs de la
figura G.4. Es poden observar els blocs que duen a terme el gir en cadascun dels sentits, el bloc que
implementa el desacoblament entre eixos positius i negatius, així com els filtres passa-baixos per obtenir
els valors mitjans de les tensions.
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qneg_mig
6
dneg_mig
5
qpos_mig
4
dpos_mig
3
freqüència
2
fita_estimada
1
Unit Delay3
z
1
Unit Delay2
z
1
Unit Delay1
z
1
Unit Delay
z
1
PID Iq1
Consigna
Real
Out
Math
Function2
rem
[dn_mig]
[qm_mig]
[qn_mig]
[dm_mig]
-1
[qn_mig]
[dn_mig]
[qm_mig]
[dm_mig]
Filtro IIR 
1er orden fc4
 = 0.011123
fc = 35.35
3 = 0.013507
Filtro IIR 
1er orden fc3
 = 0.011123
fc = 35.35
3 = 0.013507
Filtro IIR 
1er orden fc2
 = 0.011123
fc = 35.35
3 = 0.013507
Filtro IIR 
1er orden fc1
 = 0.011123
fc = 35.35
3 = 0.013507
Discrete-Time
Integrator2
K Ts
z-1
DQ-->dq (-1)1
D
Fita
Q
d
q
DQ -> dq (+1)1
D
Fita
Q
d
q
DC(nm)1
dn
dm_mig
Fita
qn
qm_mig
dn*
qn*
DC(mn)1
dm
dn_mig
Fita
qm
qn_mig
dm*
qm*
2*pi
0
Vsimpl DQ
1
Fita
q_pos
d_pos
d_neg
q_neg
Figura G.4: Model del “Double Synchronous Reference Frame PLL” implementat.
G.3 Model de les transformades de Park
La transformada de Park que s’ha dut a terme pels corrents de fase és la presentada al capítol 1, la figura
G.5 presenta la seva implementació en Simulink R©. Es pot observar com també es fa la descomposició en
eixos dq negatius, necessari pel control en presència de desequilibris.
abc -> dq per K=2/3 positiu
i negatiu
abc
Fita
dq+1
dq-1
DQ
ab_bc_ca --> dq 
per K=2/3 positiu i negatiu
 ab_bc_ca
Fita
VDQ_simpl
Vdq_simpl(+1)
Vdq_simpl(-1)
Terminator
[Vdq_simp_neg]
[Idq_pos]
[Idq_neg]
[VDQ_simp]
[Vdq_simp_pos]
[Fita]
[Fita]
[Iabc]
[Vabc_comp]
DQ
3
dq-1
2
dq+1
1
abc -> DQ
Xa
Xb
Xc
XD
XQ
DQ-->dq (-1)1
D
Fita
Q
d
q
DQ -> dq (+1)1
D
Fita
Q
d
q
Fita
2
abc
1 Iabc
(a) (b)
Figura G.5: (a) Aspecte extern del bloc de transformació de Park dels corrents de fase i (b) el seu interior.
La transformada de Park que s’ha dut a terme per les tensions difereix lleugerament de la presentada
teòricament al capítol 1, donat que les tensions de les quals es disposa mitjançant mesures són les com-
postes. La figura G.6 presenta la seva implementació en Simulink R©. Es pot observar com també es fa la
descomposició en eixos dq negatius, necessari pel control en presència de desequilibris.
El bloc que transforma a la referència estacionària (DQ) es regeix per l’equació G.1.[
VD
VQ
]
=
[
1 0
1√
3
2√
3
] Va
Vb
 (G.1)
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ab_bc_ca --> dq 
per K=(2/3) positiu i negatiu
 ab_bc_ca
Fita
VDQ_simpl
Vdq_simpl(+1)
Vdq_simpl(-1) [Vdq_simp_neg]
[VDQ_simp]
[Vdq_simp_pos]
[Fita]
[Vabc_comp]
Aquest subsistema passa de tensions compostes a 
tensions en d i q simples.
 per K=2/3
Per entrar al bloc de Clarke de Texas Instruments (UaUb-->DQ):
Ub=(Vbc -Vab) / 3
Ua=Ub+Uab
Vdq_simpl(-1)
3
Vdq_simpl(+1)
2
VDQ_simpl
1
Ua Ub-->DQ
si K=(2/3) Texas Instruments
V_a
V_b
V_D
VQ
1/3
DQ -> dq-1
D
Fita
Q
d
q
DQ -> dq+1
D
Fita
Q
d
q
Fita
2
 ab_bc_ca
1
Vca
Vab
Vbc
(a) (b)
Figura G.6: (a) Aspecte extern del bloc de transformació de Park de les tensions compostes i (b) el seu interior.
G.4 Model del controlador proporcional-integral en temps discret
El controlador proporcional-integral que s’ha utilitzat per tots els llaços de control és el de la figura G.7.
Out
1
Unit Delay2
z
1
Unit Delay1
z
1
Unit Delay
z
1
Saturation
Gain3
Kd/Period
Gain2
Ki*Period/2-Kp-2*Kd/Period
Gain1
Kp + Ki*Period/2+Kd/Period
Real
2
Consigna
1
Figura G.7: Model utilitzat del controlador PI en temps discret.
G.5 Model del convertidor analògic digital
El model de la figura G.8 permet mostrejar els senyals de les mesures que s’entren al DSP per poder-los
tractar al sistema de control. És un model que permet incorporar soroll a les lectures per tal d’aproximar-
ho més a la realitat.
triple filtre Anti-Alias
In1 Out1
1
den(s)
filtro Anti-Alias
1
den(s)
In1 Out1
[Ibus]
[Vabc_comp]
[Iabc]
[Vbus]
 = 0.73829
fc = 5000
3 = 9.5493e-00
 = 0.73829
fc = 5000
3 = 9.5493e-00
Gain = 1
Offset = 0
StdDev = 0.01
Gain = 1
Offset = 0
StdDev = 0.01
Gain = 1
Offset = 0
StdDev = 0.01
ADC With Noise
Gain = 1
Offset = 0
StdDev = 0.01
Ibus
4
Vbus
3
Iabc1
2
Vabc_comp
1
Figura G.8: Model utilitzat per implementar el convertidor analògic digital.
G.6 Model del filtre “Notch”
El model de la figura G.9 és el que s’ha utilitzat per implementar el filtre “Notch” pel control del conver-
tidor en presència de desequilibris a la xarxa. Aquest filtre elimina la component de 100 Hz no desitjada.
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BSdq1
2
BPdq
1
MATLAB Fcn
MATLAB
Function
Filtre Notch
In dq
BPdq
BSdq1
Discrete State-Space1
y(n)=Cx(n)+Du(n)
x(n+1)=Ax(n)+Bu(n)
Discrete State-Space
y(n)=Cx(n)+Du(n)
x(n+1)=Ax(n)+Bu(n)
In dq
1
BSdq1
2
BPdq
1
MATLAB Fcn
MATLAB
Function
Filtre Notch
In dq
BPdq
BSdq1
Discrete State-Space1
y(n)=Cx(n)+Du(n)
x(n+1)=Ax(n)+Bu(n)
Discrete State-Space
y(n)=Cx(n)+Du(n)
x(n+1)=Ax(n)+Bu(n)
In dq
1
(a) (b)
Figura G.9: (a) Aspecte extern del bloc que implementa el filtre “Notch” i (b) el seu interior.
G.7 Model del control per xarxa equilibrada
El model de la figura G.10 és el que s’ha implementat per simular el control del convertidor per xarxa
equilibrada. Es tracta d’un llaç exterior de control de la tensió del bus de contínua i d’un llaç interior de
control del corrent altern.
Amb el code composer passo les tensions de abc compostes 
a simples i després faig transformació abc-->dq, 
però el DSP realment rep les compostes, Això és el que hauria de fer al Simulink doncs.
TRANSFORMACIONS AMB K=2/3
SELECCIÓ REFERÈNCIA, PER K=2/3!!!!
LLAÇ DE CONTROL DE TENSIÓ DE BUS
LLAÇ DE CORRENT I CÀLCUL CICLES DE TREBALL
VISUALITZACIÓ CORRENT ALTERNA
BLOC IGUAL QUE AL DSP PER APROFITAR FUNCIÓ
ALEXANDRIA NORMAL
Dabc
1
w i fita
triple filtro Anti-Alias
In1 Out1
tensions convertidor
limitació SVPWM
 per K=2/3
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Figura G.10: Model implementat del control del convertidor per xarxa equilibrada.
G.8 Model del control per xarxa desequilibrada
El model de la figura G.11 presenta el llaç de control extern de la tensió del bus de contínua que s’ha
implementat per simular el control del convertidor per xarxa equilibrada. Aquest llaç és el que dóna la
consigna de potència activa, a partir de la qual es fa el càlcul de les consignes de corrent mitjançant el
bloc de la figura G.12. El llaç intern de control dels corrents del costat d’alterna és el mostrat a la figura
G.13, el qual parteix de les consignes donades pel bloc anteriorment citat. El valor mitjà de les tensions
que es suma a la sortida de cada controlador prové del DSRF-PLL.
PID Vbus
Consigna
Real
Out
consigna_Vbus
P_consigna
[P_consig]
[Vbus]
Idc*
Figura G.11: Model implementat del llaç de control de la tensió del bus de contínua en cas de desequilibris a la
xarxa elèctrica.
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Figura G.12: Bloc que modela el càlcul de consignes de corrent en referència síncrona positiva i negativa a
partir d’una consigna de potència donada pel llaç de control de la tensió de bus.
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Figura G.13: Model implementat del llaç de control del corrent altern en cas de desequilibris a la xarxa elèctrica.
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Apèndix H
Microcontroladors i DSPs
En aquest apèndix es fa una breu introducció als microcontroladors i DSPs, dels quals es descriuran les
principals característiques i es veurà la necessitat de treballar amb un DSP en funció del tipus de dades
a tractar. Finalment, es fa una descripció del DSP utilitzat en aquest projecte.
H.1 Introducció als microcontroladors i DSPs
DSP és l’acrònim anglès de “Digital Signal Processor”, és a dir, processadors dissenyats específicament
per fer càlculs de tractament digital de senyal en temps real, com és ara transformades de Fourier, trac-
tament d’imatge i so, implementació de filtres digitals, entre altres. Els DSPs tenen aproximadament el
mateix nivell d’integració i la mateixa freqüència de rellotge que un microprocessador genèric, però els
DSP efectuen les tasques de tractament digital de senyal dues o tres vegades més ràpid ja que la seva
arquitectura està optimitzada per realitzar aquest tipus de tasques.
H.1.1 Principals diferències entre microcontroladors genèrics i DSPs
Els principals trets que diferencien els DSP dels microcontroladors genèrics són els que es presenten
a continuació. Totes aquestes diferències, tant a nivell físic com de programari, estan pensades per
optimitzar al màxim el tractament de senyals i per tant són aplicables al control.
• Unitat aritmetico-lògica: l’operació més comú en el processat digital de senyal és el càlcul d’una
suma de productes com:
S =
t=n∑
t=0
aibi
L’operació aritmètica més complexa en la tècnica digital és precisament la multiplicació. Per aquest
motiu, els DSPs tenen un multiplicador capaç de realitzar aquesta operació en un cicle. No obs-
tant això, els microprocessadors genèrics no incorporen cap element multiplicador ja que en les
seves aplicacions usuals la multiplicació és poc habitual sobre el total d’operacions que realitzen.
Per incrementar encara més la velocitat, el processador incorpora diferents unitats aritmètiques de
manera que puguin realitzar diferents operacions simultàniament: els DSPs típics tenen un multi-
plicador i un acumulador que permeten multiplicar i sumar en un sol cicle, a més de registres de
desplaçament per preparar les dades sense penalitzar en el temps. Cal destacar que de la mateixa
manera que una multiplicació es realitza en un cicle, una divisió pot implicar més de 100 cicles.
Per aquesta raó, sempre que sigui possible, és preferible multiplicar per una inversa que dividir pel
nombre en qüestió.
• Joc d’instruccions: freqüències de mostreig fixes requereixen tenir un cicle d’instrucció regular.
En microprocessadors RISC (“Reduced Instruction Set Computer”) aquesta regularitat s’aconse-
gueix restringint instruccions. En canvi, en els DSP s’aconsegueix incrementant la velocitat del
“hardware” en aquelles instruccions complexes bàsiques com les multiplicacions.
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• Arquitectura: molts microprocessadors utilitzen l’arquitectura Von Neumann, però tots els DSPs
es basen en el tipus Harvard amb busos de programa i de dades independents. Alguns DSPs
incorporen una estructura millorada amb tres busos: un de programa i dos de dades, permetent
llegir la instrucció i dos operands simultàniament.
• Adreçament: moltes vegades la lògica de generació d’adreces és mes lenta que la realització de
l’operació aritmètica en si. Com a regla general, els DSPs tenen una unitat aritmètica especial per
generar adreces gràcies a la qual aquest fet no suposa un temps addicional.
• Memòria: els programes de DSP acostumen a tenir una estructura senzilla i són, per tant, molt
curts comparats amb un mateix programa per a un microprocessador genèric. Això permet guardar-
los en una memòria no volàtil integrada en el mateix xip, a més de reduir el temps de transferència
del programa. Al mateix temps, també incorporen més memòria d’accés aleatori (RAM - “Random-
Access Memory”) per les dades emprades durant l’execució del programa.
H.2 El DSP TMS320F2808
H.2.1 Introducció
El DSP utilitzat en aquest projecte és de la marca Texas Instruments. Aquest fabricant ofereix una gam-
ma de DSP que es divideix en tres plataformes: C6000, C5000 i C2000. Les dues primeres plataformes
estan orientades al món del tractament digital d’imatge i so, així com aplicacions de telefonia i comunica-
cions. La plataforma C2000 està dissenyada per ser utilitzada en aplicacions de control de motors. Això
fa que les diferències entre els DSP de diferents plataformes siguin notables, tant a nivell d’arquitectura
interna (cal esmentar que és un DSP de coma fixa) com a nivell de perifèrics que incorpora, com ara sor-
tides PWM, conversors analògic digitals d’altres prestacions, mòduls CAN, port sèrie síncron i asíncron
i una gran quantitat d’interrupcions associades a aquests perifèrics. Concretament, les característiques
principals del DSP que s’ha utilitzat es mostren a la taula H.1.
Característica Valor
Cicle d’instrucció a 100 MHz 10 ns
Memòria RAM d’un sol accés 18 kb x 16 bits
Memòria Flash 64 kb x 16 bits
Memòria ROM d’arrencada 4 kb x 16 bits
Memòria ROM programable una vegada 1 kb x 16 bits
Sortides PWM 6 branques (12 sortides)
CAPTURE de 32 bits 4
QEP de 32 bits 4
Watchdog Sí
ADC 16 canals a 12 bits
Temps mínim de conversió de l’ADC 160 ns
Temporitzadors de la CPU 3
Comunicacions SPI 4 canals
Comunicacions SCI 2 canals
Comunicacions CAN 2 canals
Comunicacions ISC 1 canal
Entrades i sortides multiplexades 35
Interrupcions externes 3
Tensió d’alimentació 3,3 V i 1,8 V
Rang de temperatures -40...+85oC
Taula H.1: Taula de característiques del DSP TMS320F2808.
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H.2.2 Arquitectura
L’arquitectura del DSP és de tipus Harvard, és a dir, el bus de programa i el de dades són diferents. Això
permet fer accessos simultanis a memòria i a programa en un mateix cicle. A més a més, hi ha un tercer
espai de memòria d’entrades/sortides accessible a través del bus extern. Els perifèrics també tenen el
seu propi bus, tot i que aquest està mapejat en unes posicions concretes de la memòria: qualsevol accés
a aquestes posicions accedeix directament al perifèric associat. La família dels 28xx és la primera de la
gamma dels C2000 que treballa amb 32 bits, tenint present que les dades són de 32 bits mentre que les
adreces i el programa són de 16 bits. La figura H.1 mostra un esquema de l’arquitectura d’un DSP de la
família C28xx.
H.2.3 Memòria
Aquest DSP disposa de tres tipus de memòria diferents, cadascuna de les quals té finalitats diferents.
• Memòria Flash: memòria no volàtil que es pot gravar tants cops com faci falta. A més a més, els
algorismes de programació els executa la pròpia Unitat Central de Processament (CPU) del DSP,
evitant d’aquesta manera la necessitat d’una màquina d’estats dedicada. Es disposa de 64K de
memòria Flash de 16 bits. Cal comentar que el temps de cicle descrit de 100 MHz està definit per
treballar amb el programa dins la memòria RAM. Si s’executa el programa des de la memòria Flash
aquest temps de cicle augmenta.
• SARAM: és l’acrònim anglès de “Single Access Random Memory”, és una memòria de 1Kx16 d’un
sol accés per cicle destinada a emmagatzemar el codi del programa o variables segons les necessitats
de l’usuari.
• Boot ROM: és l’acrònim anglès de “Read Only Memory”, és una memòria programada de fàbrica
i no modificable. En ella s’indica al DSP on buscar el codi de programa per arrencar. Aquest tipus
de memòria també conté taules estàndard, com les dels sinus i cosinus, per ser utilitzades en els
algorismes matemàtics.
H.2.4 Unitat Central de Processament
La Unitat Central de Processament o CPU es pot dividir en tres grans blocs:
• Unitat aritmetico-lògica central de 64 bits: aquesta unitat agafa dues paraules de la memòria
i pot fer operacions aritmètiques i booleanes amb elles. El resultat de l’operació es passa a l’acumu-
lador de 32 bits des del qual es pot guardar en memòria la part alta i la baixa per separat. També
disposa de registres de xifrat de les dades tant de l’entrada com de la sortida.
• Multiplicador: realitza productes de 32x32 bits en complement a dos obtenint-se un resultat de
64 bits. És capaç de fer el producte en un cicle, fet que el fa molt útil per fer càlculs del control
així com filtres digitals, correlacions, etc.
• Unitat aritmètica de registres auxiliars: genera adreces de memòria de dades quan s’utilitza
adreçament indirecte per accedir a aquesta. Està formada per 8 registres auxiliars que es poden
carregar amb valors de 16 bits directament en una instrucció.
H.2.5 Control del programa
El DSP treballa amb una “pipeline” de vuit nivells, gestionada per la lògica de control del programa,
que descodifica les instruccions i guarda els estats de les operacions. D’altra banda, hi ha instruccions
de l’assemblador que permeten controlar per “software” el flux del programa, com és ara, instruccions de
salt, condicionals, resets i interrupcions.
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3 Functional Overview
A. 43 of the possible 96 interrupts are used on the devices.
B. Not available in F2802, F2801, C2802, and C2801.
C. Not available in F2806, F2802, F2801, C2802, and C2801.
D. The 1K x 16 OTP has been replaced with 1K x 16 ROM for C280x devices.
Figure 3-1. Functional Block Diagram
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Figura H.1: Arquitectura d’un DSP de la família C28xx.
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La nova família dels 28xx ha estat creada per accelerar el temps de cicle i el tractament en 32 bits.
D’aquesta manera es pot incrementar la precisió dels càlculs que feien famílies anteriors. Per exemple,
comparant amb els DSPs de la sèrie 2400, s’incrementa la precisió 65536 ( 216) vegades més.
En quant a la velocitat, aquesta família processa quatre vegades més ràpid que la dels 2400. Totes aquestes
millores han pretès facilitar la feina del programador sense que s’hagi de preocupar de la precisió o de
l’optimització del codi, portant doncs a una programació total en llenguatge C en lloc d’assemblador, tal
i com era necessari per optimitzar algunes funcions en famílies anteriors.
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